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Resumen
En este trabajo de tesis se proponen nuevas soluciones a dos problemáticas de control de
máquinas de corriente alterna con imanes permanentes: la minimización del ripple de par y
la eliminación de sensores mecánicos de posición y/o velocidad.
Para minimizar el ripple de par, producido por formas de onda de fem inducida no
sinusoidales ni trapezoidales, se propone una nueva técnica para realizar la regulación de las
corrientes de la máquina, basado en las ideas de control vectorial, lo que permite realizar el
control de corriente en variables continuas del mismo modo que para máquinas sinusoidales.
Con el fin de eliminar los sensores de posición y/o velocidad en el control de máquinas
con forma de onda de fem arbitraria, se proponen dos nuevas estrategias, basadas en obser-
vadores de estado, que permiten estimar la fem inducida de la máquina, y a partir de ella obtener
la velocidad y/o la posición del rotor. Una de las propuestas incluye una aproximación por se-
ries de Fourier de las formas de onda de la fem, que permite modelar máquinas con cualquier
forma de onda de fem inducida. La segunda propuesta emplea un observador de orden reducido
combinado con un observador de alta ganancia. Además, para compensar las perturbaciones
producidas por el par de carga desconocido, se propuso extender el vector de estados para esti-
mar dicho par de carga.
El principal aporte de este trabajo radica en el uso de observadores que no se limitan
únicamente a máquinas con fem sinusoidal o trapezoidal. Se presentan resultados de simulación
y experimentales que validan las estrategias propuestas.
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Abstract
New solutions for two permanent magnet AC machines control issues are proposed in this
thesis. These issues are: ripple torque minimization and elimination of mechanical speed and/or
position sensors.
In order to minimize the ripple torque that is produced by neither sinusoidal nor trape-
zoidal induced emf, a new current control technique is proposed. The proposal is based on
vector control ideas, and it allows to perform the current control in DC variables, in the same
way as in sinusoidal PM machines.
Two new reduced-order state-observer based strategies are proposed with the aim of
eliminating position and/or speed sensor, for the control of arbitrary emf waveform machines.
The proposals allow the estimation of machine induced emf. Rotor speed and/or position can be
obtained from the estimated emf. One of the proposals includes a Fourier series approximation
of the induced emf waveform that allows the modeling of machines with any emf waveform.
The second one employs a reduced order observer combined with a high gain observer. In
addition, a state vector extension is proposed for load torque estimation, in order to compensate
the perturbations produced by the unknown load.
The most important contribution of this work is the use of observers that are not lim-
ited only to sinusoidal or trapezoidal emf machines. Simulation and experimental results that
validate the proposed strategies are presented.
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B coeficiente de rozamiento dinámico;
B2n−1 magnitud del componente (2n − 1) de la aproximación de la densidad de
flujo;
Bm densidad de flujo magnético;
Bmax valor máximo de la densidad de flujo magnético;
C matriz de transformación de 3 fases a referencial estacionario;
e fem inducida;
f función genérica;
g ganancia del observador;
G(s) función de transferencia;
i corriente;
I matriz identidad;
ip, iq corriente activa y reactiva instantánea, respectivamente;
J inercia;
k constante que depende del diseño específico del estator;
K constante que relaciona la fem inducida con la velocidad en MCAIP no
sinusoidales;
K matriz de transformación de variables αβ a variables γδ;
Ke constante que relaciona la fem inducida con la velocidad en MCAIP sinu-
soidales;
KP , KI constantes proporcional e integral de los controladores;
l longitud del estator;
L inductancia;
la ley de adaptación;
Nc número de bobinas de una fase;
P potencia instantánea;
p, q potencia activa y reactiva instantánea, respectivamente;
r radio interno del estator;
R resistencia;




TL par de carga;
Tm ancho del polo magnético;
Ts tiempo de muestreo;
v tensión;
V función candidata de Lyapunov;
x variable auxiliar;
y salida del sistema;
αj/2 ángulo desde el centro de una fase al bobinado j;
β ángulo abarcado por el bobinado de una fase;
γ parámetro de la aproximación de la densidad de flujo;
Γ ganancia de la ley de adaptación de par;
ε error de estimación, error de seguimiento de referencia;
 ganancia del observador de alta ganancia;
θ posición del rotor respecto a un punto fijo en el estator;
ξ, τ , ζ, χ variables auxiliares;
τ tiempo;
ϕ derivada del flujo enlazado con respecto a la posición;
Φ(2n−1) magnitud del componente (2n− 1) de la aproximación de ϕ;
ψ flujo enlazado por el estator;
Ψ2n−1 magnitud del componente (2n− 1) de la aproximación del flujo enlazado;
ω velocidad del rotor;
|x| valor absoluto de x;
kxk norma de x;
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Subíndices Definición
0 componente de secuencia cero;
1 componente fundamental;
h componentes armónicos;
k instante de muestreo;
a, b, c componentes de fase a, b, y c, respectivamente;
n componente armónico;
p, q componente activa y reactiva instantánea;
α, β componentes en un referencial estacionario;
γ, δ componentes en un referencial arbitrario;






1.1 Descripción del problema
Los accionamientos de velocidad variable con máquinas eléctricas se emplean actualmente en
un sinnúmero de aplicaciones. Inicialmente, en la industria se empleaban accionamientos con
máquinas de corriente continua, debido a la simplicidad de su control. Sin embargo, con el
avance de los dispositivos electrónicos y de los procesadores digitales y DSP, las máquinas de
corriente continua comenzaron a ser reemplazadas, a partir de la década de los 70, por máquinas
de corriente alterna, máquinas de inducción o máquinas de imanes permanentes, según la apli-
cación. Estas máquinas, si bien requieren de un control más complejo, son más robustas, re-
quieren de un menor mantenimiento, poseen una mayor densidad de potencia, menor costo,
mejor respuesta dinámica, mayor capacidad de sobrecarga y de sobrevelocidad que las máquinas
de corriente continua.
Para realizar el control de velocidad o par de las máquinas de corriente alterna se han
propuesto diferentes estrategias, tales como controles vectoriales [1] [2], controles escalares [3],
controles basados en técnicas no lineales [4] [5] [6], y otros menos difundidos. Para obtener
un buen desempeño dinámico del accionamiento, normalmente se emplean estas estrategias de
control a lazo cerrado. En accionamientos industriales con par o velocidad controlada, el lazo
de control se cierra a través de la medición de la velocidad o posición del rotor de la máquina,
usando un encoder (codificador) u otro sensor mecánico acoplado a su eje. En accionamientos
con máquinas de inducción con control vectorial, el conocimiento de la posición o la velocidad
del rotor es necesario para controlar la velocidad y para obtener información sobre el ángulo del
flujo magnético. En máquinas de imanes permanentes, síncronas de reluctancia, y de reluctancia
conmutada, es necesario conocer la posición (o el flujo magnético) para controlar la corriente
de excitación adecuadamente, sincronizada con la posición del rotor.
Existen diferentes factores que dificultan la difusión masiva de los accionamientos eléc-
tricos con control preciso de velocidad o par, con buena respuesta dinámica. Algunos de estos
factores son:
• el uso de sensores mecánicos de posición o velocidad;
• la variación de parámetros;
• las limitaciones constructivas de las máquinas;
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• las limitaciones de la electrónica de potencia y el controlador asociado;
• la presencia de perturbaciones externas.
A continuación se discuten brevemente cada uno de estos temas.
Los sensores de posición son elementos generalmente frágiles y costosos, y su uso en
accionamientos industriales presenta las siguientes desventajas [7]:
• mayor costo del accionamiento, debido a la existencia del sensor, que en máquinas pequeñas
puede tener un costo similar, y hasta superior al de la máquina empleada;
• menor confiabilidad, debido a la existencia de mayor número de componentes en el sistema,
lo que aumenta la probabilidad de falla de alguno de ellos;
• menor robustez, dado que los sensores de posición son generalmente elementos frágiles;
• menor inmunidad al ruido, debido a la conexión entre el sensor y el controlador;
• mayor mantenimiento, debido al sensor y su conexión al controlador.
Por estos motivos, se han propuesto diferentes métodos para estimar el flujo magnético,
la velocidad y la posición del eje de las máquinas, con el fin de eliminar los sensores mecáni-
cos que, usualmente, van acoplados a sus ejes [7] [8] [9]. Las propuestas existentes se basan en
estrategias de estimación y medición indirecta, empleando las variables eléctricas disponibles,
tales como tensiones y corrientes de estator, para obtener información sobre las variables mecáni-
cas y sobre el flujo. En las secciones 1.2.1 y 1.2.2 se presenta una breve descripción de las
técnicas existentes.
Las variaciones de los parámetros del accionamiento, y especialmente los de la máquina
debido a variaciones de temperatura o niveles de saturación magnética, pueden afectar el ajuste
de los controladores, al igual que el desempeño de los estimadores utilizados. Consecuente-
mente, el funcionamiento del accionamiento eléctrico puede verse afectado por dichas varia-
ciones paramétricas. Por ello, es importante realizar estudios de sensibilidad a la variación de
parámetros, asociados a los estudios de estabilidad de las estrategias de estimación y control.
Si bien las máquinas se diseñan para cumplir con determinados requerimientos, existen
limitaciones constructivas que pueden producir efectos no deseados durante su funcionamiento.
En particular, en las máquinas de imanes permanentes existen diferentes aspectos constructivos
que producen pulsaciones en el par de la máquina. Estas pulsaciones de par pueden clasificarse
de la siguiente manera [10]:
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Cogging Torque (par de cremallera): son las pulsaciones de par producidas por la inte-
racción entre el flujo magnético del rotor y las variaciones angulares de la reluctancia magnética
del estator. Las corrientes de excitación no están involucradas en estas pulsaciones de par.
Ripple de par: son las pulsaciones de par generadas por la interacción de las fuerzas
magnetomotrices (fmm) del estator y la geometría y propiedades magnéticas del rotor. A su
vez, este par puede ser:
par de alineación: resulta de la interacción entre la distribución de la fmm del
estator y la distribución de flujo magnético del rotor.
par de reluctancia: resulta de la interacción entre la distribución de la fmm del
estator y la variación angular de la reluctancia magnética del rotor.
Una gran variedad de técnicas se han propuesto con el fin de minimizar las componentes
de par pulsante [10] [11]. Algunas de ellas se describen brevemente en la sección 1.2.3.
Otra causa posible de pulsaciones de par son las limitaciones en cuanto a la electrónica
de potencia y el controlador del accionamiento eléctrico. Debido a la inductancia de las fases
de la máquina y al valor limitado de tensión del inversor, las corrientes de excitación no pueden
cambiar instantáneamente, por lo que no siempre es posible imponer a la máquina las corrientes
de excitación necesarias para eliminar las pulsaciones de par. Además, dado que la fem inducida
de una máquina de imanes permanentes aumenta linealmente con la velocidad, los reguladores
de corriente saturan y pierden su capacidad de controlar la corriente cuando la fem se aproxima
al valor de tensión del inversor [10]. Por otra parte, estos reguladores presentan limitaciones en
cuanto a su respuesta dinámica, lo que no permite excitar a la máquina con cualquier forma de
onda de corriente [11].
Las perturbaciones producidas por causas externas a la máquina, pueden deberse a la
aplicación de un par de carga de valor desconocido en el eje, o a la variación de los parámetros
mecánicos, tales como inercia o coeficiente de rozamiento, debido a cambios en la carga de la
máquina. La minimización del efecto de las perturbaciones externas depende de la capacidad
del accionamiento para rechazar este tipo de perturbaciones. Esto está dado, básicamente, por
la estrategia de control utilizada y la dinámica del control de las corrientes inyectadas en la
máquina, la cual depende a su vez de la electrónica de potencia asociada al accionamiento [12]
[13] [14] [15].
En el caso de las técnicas que se emplean para eliminar sensores de posición, estas
perturbaciones son aún más perjudiciales, dado que influyen en la estimación de posición o
velocidad. Esto se debe a que, en general, las estrategias se basan en modelos de la máquina
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donde el par de carga es desconocido. Así, las perturbaciones pueden aparecer como errores en
el modelo que afectan a la convergencia de los observadores [16].
El objeto de estudio de esta tesis son las Máquinas de Corriente Alterna con Imanes
Permanentes (MCAIP). Estas máquinas son ampliamente usadas por su alto rendimiento y su
alta densidad de potencia, obtenidos principalmente debido al uso de imanes de alta densidad
de energía. Sin embargo, como se presentó anteriormente existen algunos temas cuyo estudio
puede aportar importantes mejoras a los accionamientos eléctricos actuales. Los temas concre-
tos que se estudian en esta tesis son:
• la eliminación de sensores de posición o velocidad;
• la eliminación o reducción del ripple de par;
• el rechazo de perturbaciones de carga.
1.2 Antecedentes del tema
En esta sección se describe sucintamente el estado del arte de los temas de estudio definidos.
En muchos casos las propuestas existentes son diferentes según el tipo de MCAIP para el que
han sido desarrolladas. Éstas pueden ser [10]:
• MCAIP sinusoidales: Estas máquinas se caracterizan por poseer una forma de onda de fem
sinusoidal y se conocen normalmente como Máquinas Síncronas de Imanes Permanentes
(Permanent Magnet Synchronous Machines - PMSM). Para ello se requiere que las bobinas
del estator estén distribuidas sinusoidalmente sobre el entrehierro y/o que la densidad de
flujo magnético generada por los imanes varíe sinusoidalmente a lo largo del entrehierro.
Las corrientes de excitación deben tener forma de onda sinusoidal con el fin de producir un
par prácticamente constante.
• MCAIP trapezoidales: También conocidas como Máquinas de Corriente Continua sin Esco-
billas (Brushless DC Machines - BLDCM), dado que el principio básico de funcionamiento
es similar a una máquina de corriente continua de imanes permanentes, donde la armadura
se mantiene estacionaria y el campo gira. Para evitar el uso del conmutador mecánico y
las escobillas, las bobinas se ubican en el estator, y la conmutación de la corriente entre las
fases se realiza mediante dispositivos electrónicos. Estas MCAIP se diseñan para desarro-
llar una fem inducida con forma de onda trapezoidal, con una cresta (parte plana de la onda)
lo más ancha posible (por lo menos 120◦ eléctricos). En este caso, para obtener un par libre
de pulsaciones, las corrientes de excitación de cada fase deben tener una forma de onda
casi cuadrada (conmutada en seis pulsos), con dos intervalos de corriente constante de 120◦
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eléctricos por ciclo, coincidente con la cresta de la fem inducida.
En cualquiera de estos tipos de MCAIP, para controlar el par es necesario sincronizar
la corriente de excitación con la posición del rotor. El conocimiento de la posición en las
MCAIP es imprescindible para realizar un control preciso de par o velocidad, con buena res-
puesta dinámica y con mínimo ripple de par, además de ser necesario para la realimentación en
el control a lazo cerrado.
Las técnicas de control sin sensor de posición existentes en la literatura son diferentes
según se apliquen a MCAIP sinusoidales o trapezoidales. Para utilizar estos métodos, general-
mente es necesario contar con la medición de las tensiones, corrientes y frecuencia de estator.
Los mismos fueron clasificados, por los especialistas en el tema, de diferentes maneras ([7],
[17], [18]), sucintamente descriptas a seguir.
1.2.1 Control de MCAIP Trapezoidales, sin sensores mecánicos
En [7] y [18] fueron revisadas diferentes técnicas de control sin sensor mecánico para MCAIP
trapezoidales. La fem inducida en cada fase de estas máquinas es trapezoidal con dos interva-
los de conducción de 120◦ de tensión constante. Conociendo la posición del rotor, el control
de estas máquinas se realiza conmutando secuencialmente los transistores de potencia cada 60
grados para sincronizar continuamente la corriente de excitación, de amplitud constante, con la
onda de fuerza magnetomotriz. La fase de la fem debe coincidir con la de la corriente de estator
para obtener un control con mínimo ripple de par y máxima relación par/corriente. Dado que
generalmente se excitan solamente dos de las tres fases simultáneamente, es posible medir la
fem inducida en la fase no excitada para establecer la secuencia de conmutación de los transis-
tores de potencia en el inversor trifásico. En la literatura se han propuesto varios algoritmos que
permiten obtener información de la posición del rotor para lograr una apropiada conmutación,
sin emplear sensores mecánicos. A continuación se describen las principales propuestas.
1.2.1.1 Esquemas de detección de la fem inducida
La fem de la máquina puede obtenerse midiendo la tensión en bornes de la máquina y la tensión
del punto neutro. A su vez, la fem de la máquina puede usarse de diferentes maneras para
determinar la secuencia de conmutación apropiada para el inversor. Algunos de estos métodos
son:
• Detección del instante en que la fem de la fase no excitada cruza por cero o alcanza un
valor determinado. Este es un método simple y práctico para la operación en régimen
permanente.
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• Lazo enganchado en fase, para sincronizar con la fase no excitada durante 60◦. Este método
también es simple, pero el lazo enganchado en fase puede presentar inconvenientes debido
al ruido producido por la conmutación del inversor, y no puede operar en un rango de
frecuencias muy amplio.
• Integración de la fem inducida. Este método es menos sensible al ruido de conmutación,
pero presenta problemas de precisión, principalmente a baja velocidad.
Estos métodos se usan actualmente en la industria, inclusive se comercializan circuitos
integrados dedicados al control de MCAIP trapezoidales que emplean esta técnica de detección
[19].
1.2.1.2 Esquemas de detección usando la tensión de tercer armónico del estator
La tensión de tercer armónico puede extraerse midiendo la tensión entre un neutro artificial,
creado con tres resistencias conectadas en estrella a bornes de la máquina, y el neutro de la
máquina. Así, mediante un detector de cruce por cero se determina la secuencia de conmutación
para los dispositivos de potencia [20]. Esta técnica presenta problemas a velocidad reducida,
debido al relativamente bajo valor del tercer armónico. Además, es difícil detectar correcta-
mente la fase relativa del tercer armónico con la fase correspondiente para obtener la secuencia
adecuada.
1.2.1.3 Operación sin sensor basada en el estado de conducción de los diodos de rueda
libre
En [21] y [22], la información sobre la posición del rotor se determina en base al estado de con-
ducción de los diodos de rueda libre de la fase sin excitación. La corriente que circula por la fase
no excitada es producida por la fem inducida en la bobina de la máquina correspondiente. La
información de la posición del rotor se obtiene cada 60◦ detectando cuándo los diodos de rueda
libre están conduciendo o no. El arranque de la máquina se realiza a lazo abierto, excitando dos
fases arbitrarias. Cuando el rotor gira en la dirección correspondiente a las fases excitadas se
aplica la secuencia de conmutación necesaria para continuar la operación de la máquina. Una
vez que la máquina acelera se pasa de la estrategia a lazo abierto a la estrategia de control sin
sensor. Asimismo, esta técnica presenta problemas durante el arranque y en la operación a baja
velocidad.
1.2.1.4 Otras propuestas
También se propusieron otras estrategias para eliminar los sensores de posición en MCAIP
trapezoidales, que no se ubican en la clasificación realizada. Por ejemplo, en [23] y [24] se
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propone un esquema que utiliza la información existente en la histéresis del control de corriente,
debido a que la pérdida de alineación entre la fem de fase y la corriente de fase se manifiesta
como una distorsión en las pendientes de la corriente. Al detectarse la pérdida de alineación el
control actúa de manera de corregir esta situación, logrando el control de la máquina.
Una técnica diferente se propone en [25], donde se emplea el Filtro de Kalman Ex-
tendido para obtener una estimación continua de la posición del rotor. Para ello se modela
la máquina en forma discreta, describiendo la fem trapezoidal mediante los ángulos donde se
realiza la conmutación, y usando las tensiones de línea promediadas como entradas.
1.2.2 Control de MCAIP Sinusoidales, sin sensores mecánicos
La fem ideal de este tipo de máquinas es sinusoidal, de tal manera que es necesario excitar
la máquina con corrientes sinusoidales para obtener par constante y sin ripple. Para ello se
requiere una realimentación continua de la posición del rotor, con el fin de generar las co-
rrientes sinusoidales mediante el inversor. Varias técnicas se han propuesto para controlar estas
máquinas sin usar un sensor de posición mecánico.
1.2.2.1 Información de la posición basada en la medición de tensiones y corrientes
En estos métodos, el principio básico para controlar una máquina síncrona de imanes perma-
nentes está basado en la orientación del flujo. Las señales de tensión y corriente de estator se
usan para construir una señal de posición del flujo enlazado, a través del cual puede controlarse
el ángulo de fase de la corriente de estator [26] [27] [28]. El algoritmo propuesto está com-
puesto por un lazo externo para corregir la estimación de la posición y uno interno para corregir
la estimación de flujo. El desempeño de estos algoritmos depende de la calidad y la precisión
de la estimación del flujo enlazado y de la medición de tensiones y corrientes. La variación
de parámetros debido a la temperatura y la saturación también afecta a la información de la
posición.
1.2.2.2 Información de la posición basada en la posición hipotética del rotor
En las estrategias de control propuestas en [29], la diferencia entre las variables de estado reales
(medidas) y las estimadas se utiliza para obtener información sobre la posición. El controlador
determina la tensión aplicada a la máquina de acuerdo a la posición hipotética del rotor, la cual
no coincide necesariamente con la posición real. La tensión ideal aplicada se calcula usando la
ecuación de la tensión instantánea de la máquina y las corrientes medidas. La diferencia entre
la tensión real y la ideal es proporcional a la diferencia angular entre la posición hipotética y la
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real. La auto-sincronización es posible reduciendo esta diferencia angular a cero. Estas técnicas
son computacionalmente intensivas y requieren procesadores rápidos y de alta resolución para
lograr una buena precisión. Técnicas similares fueron propuestas en [30], [31], y [32].
1.2.2.3 Información de la posición basada en las irregularidades de la máquina
Se han propuesto diversos métodos para obtener información sobre la posición a partir de dife-
rentes irregularidades de la máquina [33] [34] [35] [36] [37] [38]. Estos métodos se basan,
generalmente, en la medición de las inductancias de fase de la máquina. Dichas inductancias
pueden variar debido a la diferencia de reluctancia de eje directo y en cuadratura, a la saturación
del circuito magnético y otras irregularidades constructivas de la máquina, que son función
de la posición del rotor. La medición de inductancias se realiza inyectando señales de alta
frecuencia o mediante el cálculo de la derivada de la corriente al inyectar una secuencia de
pulsos predeterminada. Generalmente, se emplean estas técnicas a baja velocidad o para el
arranque de otros métodos [39].
1.2.2.4 Estimación basada en observadores de estado
Por último, se ha propuesto una gran cantidad de métodos que emplean observadores de estado,
tanto estocásticos como determinísticos, empleando en algunos casos esquemas adaptivos. Es-
tos métodos son el punto de partida de los estudios presentados en esta tesis.
Un método para estimar la posición y la velocidad del rotor que puede ubicarse entre los
observadores de estado estocásticos es el filtro de Kalman [40] [41] [42] [43] [44]. Las técnicas
de filtrado de Kalman están basadas en el modelado matemático completo de la MCAIP, y
proveen una observación óptima a partir de señales sensadas ruidosas y procesos perturbados
por ruido aleatorio, suponiendo que ambos ruidos no están correlacionados. El filtro de Kalman
es un candidato viable y computacionalmente eficiente para la estimación en línea de velocidad
y posición del rotor cuando el modelo matemático que describe al MCAIP es suficientemente
conocido. Usando los valores medidos de tensiones y corrientes, y las ecuaciones de estado de
la máquina, la posición y velocidad del rotor pueden estimarse mediante el filtro de Kalman.
Sin embargo, debido a que el modelo de la maquina es no lineal, se debe utilizar el Filtro de
Kalman Extendido, cuya convergencia no está garantizada.
En cuanto a observadores de estado basados en modelos determinísticos, las propues-
tas son muy variadas. Existen propuestas con observadores no lineales de orden completo [45]
[46] [47], donde se estiman las corrientes, la posición y la velocidad, midiendo la tensión y la
corriente a bornes de la máquina. En otras propuestas se emplean observadores de orden re-
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ducido [48], donde se estiman únicamente aquellas variables que no son medidas, por ejemplo,
posición y velocidad. Con ello se reduce la carga computacional durante la implementación.
En [49] y [50] se propone un observador para estimar la fem inducida, a partir de la cual se
calcula luego la posición y la velocidad del rotor. En [51] y [52] se emplean observadores de
perturbación (disturbance observers), donde se supone que los estados a estimar son lentamente
variantes, y el cambio de las variables de estado entre un muestreo y el siguiente se toma como
perturbación. También hay propuestas usando observadores por modo deslizante [53] [54] e
inclusive combinando estos últimos con los anteriores [55].
Dado que los métodos basados en observadores son sensibles a posibles variaciones en
los parámetros de la máquina, se han propuesto combinaciones de observadores con métodos
de estimación de parámetros, con el fin de solucionar este inconveniente.
1.2.3 Control de MCAIP con minimización de pulsaciones de par
Una gran variedad de técnicas se han propuesto con el fin de minimizar las componentes de
par pulsante. En general, estas técnicas pueden ubicarse en dos grandes categorías [10]. La
primera de ellas consiste en ajustar el diseño de la máquina para aproximarla a sus caracterís-
ticas ideales, y lograr que el par producido sea suave. Estas modificaciones pueden ser, por
ejemplo, cruzamiento de las ranuras del estator, modificación de los bobinados, o modificación
del diseño magnético del rotor [56] [57]. Con varias de estas técnicas se puede conseguir una
reducción significativa de las pulsaciones de par, aunque generalmente a costa de una reducción
del par medio.
La segunda categoría consiste en el control de las corrientes de excitación con el fin de
corregir cualquier característica no ideal de la máquina o del convertidor de potencia asociado.
Dentro de esta categoría se pueden citar las siguientes técnicas.
1.2.3.1 Control con forma de onda de corriente programada
Ésta es una de las técnicas de control más populares, y consiste en generar corrientes de ex-
citación con forma de onda programada de tal manera de cancelar las componentes de par
pulsante. En estas técnicas se supone que se cuenta con suficiente información sobre las pul-
saciones de par, de tal manera de generar las corrientes de excitación necesarias para lograr la
cancelación deseada. Una forma de generar estas corrientes de excitación consiste en inyectar
determinados componentes armónicos, seleccionados para realizar la cancelación de las pul-
saciones de par [58]. En otras propuestas se emplean técnicas de optimización numérica para
calcular las corrientes necesarias para eliminar todos los componentes de par pulsante [59].
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Una alternativa para calcular las formas de onda de corriente se basa en el hecho de que
el par instantáneo es proporcional al producto de la fem y la corriente de cada fase. Así, la
corriente óptima puede hallarse como el recíproco de la fem inducida [60], bajo ciertas condi-
ciones.
También es posible determinar la corriente óptima para minimizar el ripple de par y las
pérdidas en el cobre, como se propone en [61]. Aquí, las corrientes se calculan en base a la
teoría de potencia activa y reactiva instantánea.
1.2.3.2 Técnicas basadas en observadores
Para obtener información sobre las pulsaciones de par y otros parámetros necesarios para can-
celar estas pulsaciones, en [11] se propone una estrategia de identificación, previa a la puesta en
servicio del accionamiento, además de un control de corriente rápido que permite inyectar las
corrientes de excitación calculadas en base al modelo identificado.
Debido a las limitaciones que presentan las estrategias a lazo abierto presentadas ante-
riormente, se han propuesto diferentes técnicas que emplean observadores de par y/o flujo, con
el fin de usar las variables estimadas en el lazo de control para minimizar las pulsaciones de par
[62] [63]. Dentro de estas estrategias se han propuesto también métodos adaptivos basados en
modelos de referencia [64].
1.2.3.3 Técnicas basadas en control con aprendizaje iterativo
Para minimizar las pulsaciones de par, en [65] y [66] se propone una estrategia de aprendizaje
iterativo, que genera las referencias de corriente de compensación en base al error entre el par
deseado y el par real del motor. Para implementar la corrección, en [66] se utiliza un sensor
de par, mientras que en [65] se emplea un estimador de par basado en principios de control por
estructura variable.
1.2.3.4 Control de la conmutación del inversor
En [67] se presenta una técnica para minimizar las pulsaciones de par modificando los instantes
de conmutación de las llaves del inversor que alimenta a la máquina. En esta propuesta, los
ángulos de conmutación se calculan para cancelar determinados componentes armónicos del
ripple de par, usando el método de Newton-Raphson. En [68] los estados de las llaves del
inversor se calculan mediante una técnica de control por estructura variable, en función de un
perfil de corriente óptimo para minimizar el ripple de par y las pérdidas en el cobre.
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1.2.4 Compensación del par de carga desconocido
Los accionamientos con MCAIP son ampliamente usados en aplicaciones de alto desempeño.
Un requerimiento muy importante en estas aplicaciones es la robustez del accionamiento frente
a cambios de par de carga u otras perturbaciones, tales como la variación de parámetros mecáni-
cos. Esto conlleva a la necesidad de compensar estas perturbaciones que, desafortunadamente,
no pueden medirse o predecirse muy fácilmente [12], [13], [14], [15].
En diferentes propuestas se han usado observadores de estado [15], extendiendo el vec-
tor de estados del sistema para incluir el par de carga, o de perturbación [14], y suponiendo
que el par no varía en el instante de muestreo considerado, con el fin de estimar las perturba-
ciones de par e implementar un control no lineal mediante linealización por realimentación. En
[13] se implementa un control robusto de un motor de inducción, estimando el par de carga,
supuesto lentamente variante, en base a la medición de velocidad y el modelo del subsistema
mecánico. En [69] en cambio, se supone un modelo para el par de carga, y se propone un es-
timador para los parámetros de dicho modelo. Todas estas técnicas, han sido propuestas para
mejorar el desempeño del sistema de control, empleando siempre un sensor de posición o de
velocidad.
Sin embargo, cuando se implementan técnicas de control sin sensores mecánicos, las
perturbaciones de par o la incerteza en el conocimiento de los parámetros mecánicos afecta
además a la estrategia de estimación [16]. Debido a esto, se han desarrollado diferentes técnicas
para estimar el par de carga desconocido, además de la posición, la velocidad, o el flujo, en
distintos tipos de máquinas. Por ejemplo en [12] se proponen y analizan diferentes estrategias
para estimar el par de carga y la velocidad en motores de corriente continua. En [70] y [71] se
presentan distintas estrategias para estimar el par de carga y otros parámetros en máquinas de
inducción y síncronas de reluctancia, respectivamente. Para MCAIP, se diseña en [72] una ley
adaptiva para estimar el par de perturbación usando un observador no lineal extendido, con el
fin de implementar una estrategia de control sin sensores mecánicos.
1.3 Objetivos
Los métodos para eliminar los sensores mecánicos presentados en la sección anterior, al igual
que los métodos para estimar las perturbaciones de par, se aplican a MCAIP con fem inducida
perfectamente sinusoidal o trapezoidal. Sin embargo, como se mencionó anteriormente, en
general las MCAIP pueden presentar formas de onda de fem inducida distorsionada, debido a
diferentes razones constructivas. En estos casos se emplean diferentes estrategias de control
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con el fin de eliminar o minimizar las pulsaciones de par, producidas por estas distorsiones.
Para eliminar los sensores de posición o velocidad en estas estrategias de control, el
método a emplear debería incorporar información sobre la fem o, al menos, ser capaz de identi-
ficar dicha forma de onda. En la revisión bibliográfica realizada no se han encontrado propuestas
que permitan solucionar este problema de manera definitiva. Únicamente las técnicas propues-
tas en [26] [27] [28] no se restringen a modelos de MCAIP con fem sinusoidal, y podrían ser
aplicadas para MCAIP con otras formas de onda de fem inducida, aunque con ciertas restric-
ciones dinámicas y otras desventajas mencionadas en la sección 1.2.1, debido a que realizan la
integración de las señales de tensión para estimar el flujo.
Por ello, los objetivos generales de este trabajo de tesis son: proponer e implementar
nuevos métodos para estimar la fem inducida, la velocidad y/o la posición del rotor en Máquinas
de Corriente Alterna de Imanes Permanentes cuya forma de onda de fem inducida pueda ser
sinusoidal, trapezoidal o arbitraria, con el fin de minimizar el ripple de par. Además, para
mejorar el desempeño de las estrategias de control a lazo cerrado, se propone estimar posibles
perturbaciones en el par de carga.
1.4 Contribuciones de esta tesis
Las principales contribuciones de este trabajo de tesis se presentan en el área del control de
MCAIP con mínimo ripple de par, sin emplear sensores mecánicos de posición y/o velocidad.
Para la implementación de la estrategia de control con minimización de ripple de par se
propuso una nueva técnica para realizar el control de las corrientes de excitación de la máquina.
La misma se basa en una transformación de variables, que permite mejorar el desempeño del
control de corriente cuando la forma de onda de la corriente posee componentes armónicos, sin
la necesidad de emplear controladores con gran ancho de banda. Mediante esta propuesta se
logró mejorar el control del par de la máquina. A su vez, esta técnica facilita la implementación
del control en un microprocesador o DSP, dado que el control de par con mínimo ripple resulta
equivalente a un control vectorial.
Con el fin de eliminar los sensores de posición y/o velocidad en el control de MCAIP con
forma de onda de fem arbitraria, se presentó la necesidad de diseñar observadores que permi-
tieran incluir o identificar esta forma de onda, sin restringir su aplicación a MCAIP sinusoidales
o trapezoidales. Para ello se propusieron dos nuevas estrategias basadas en observadores de es-
tado de orden reducido, que permiten estimar la fem inducida de la máquina, y a partir de ella
obtener la velocidad y/o la posición del rotor.
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Una de las propuestas incluye una aproximación por series de Fourier de las formas de
onda de la fem inducida, que permite modelar MCAIP con cualquier forma de onda de fem
inducida. El observador propuesto fue diseñado originalmente para una MCAIP de flujo axial,
y los resultados obtenidos mediante simulación fueron publicados en [73] y [74]. El modelo
empleado para diseñar el observador fue luego generalizado para poder aplicarlo en cualquier
MCAIP. A partir de él se obtuvieron resultados de simualción y experimentales que fueron
publicados en [75].
La segunda propuesta para estimar la fem inducida emplea un observador de orden re-
ducido combinado con un observador de alta ganancia. Para obtener la velocidad del rotor se
emplea una expresión aproximada, que depende de la componente cero de la fem y de la fem
estimada. Esta técnica permite estimar la fem y la velocidad del rotor para una gran variedad
de MCAIP, sin la necesidad de conocer previamente la forma de onda de su fem inducida, y fue
publicada en [76] [77]. Este observador fue empleado para implementar un control de veloci-
dad de MCAIP sin sensores mecánicos con minimización de ripple de par, y los resultados de
simulación y experimentales que validan la propuesta fueron publicados en [78].
Comprobada la influencia negativa del par de carga sobre la convergencia de los obser-
vadores, se propuso compensar este tipo de perturbaciones extendiendo el vector de estados
para estimar el par de carga, supuesto constante. Dado que se trabajó con los observadores
propuestos anteriormente, los cuales son de orden reducido, se propuso un nuevo cambio de
variables para evitar el cálculo de las derivadas de las corrientes medidas. El par de carga es-
timado se usó para compensar a su vez el efecto de esta perturbación sobre el control de la
máquina. La propuesta fue validada mediante simulación y los resultados obtenidos fueron
publicados en [79].
1.5 Organización
Esta tesis está organizada de la siguiente manera. Luego de la introducción presentada en el
Capítulo 1, en el Capítulo 2 se presenta la descripción de la Máquina de Imanes Permanentes.
Se desarrolla un modelo de la máquina, considerando diferentes configuraciones magnéticas y
de bobinados, que permite representar las diferentes formas de onda de fem inducida usando
aproximaciones por series de Fourier. Se presenta también un modelo dinámico de la máquina
que permite incorporar las diferentes formas de onda de fem inducida, y que será utilizado para
el diseño y análisis de las estrategias propuestas en los capítulos siguientes.
Luego se presenta una estrategia para controlar la MCAIP con minimización de ripple
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de par y de pérdidas en el cobre. Para la implementación de esta estrategia se propone una
nueva forma de realizar el control de las corrientes de excitación, usando una transformación de
variables. Se demuestra que esta propuesta mejora el desempeño del control de corriente con
respecto a propuestas tradicionales.
Con el objetivo de evitar el uso de sensores mecánicos de posición en la estrategia de
minimización de ripple de par, en el Capítulo 3 se desarrolla y se analiza un observador no
lineal de orden reducido. Mediante este observador se estima la fem inducida de la máquina,
usando para el diseño el modelo presentado en el Capítulo 2, empleando series de Fourier para
aproximar diferentes formas de onda de fem inducida. A partir de la fem inducida estimada
se obtienen luego las estimas de la posición y velocidad del rotor. Se analiza la convergencia
del observador propuesto, y se muestra el efecto que produce el truncamiento de las series de
Fourier sobre el error de estimación. Se muestran además resultados de simulación y experi-
mentales, tanto del observador como del sistema de control sin sensores mecánicos usando el
observador propuesto.
En el Capítulo 4 se desarrolla y se analiza un observador diferente al anterior, que per-
mite simplificar los ensayos a realizar previos a la puesta en servicio del accionamiento. Para
ello se propone el uso de una aproximación para el cálculo de la velocidad estimada, la cual es
válida para una gran variedad de MCAIP, y el empleo de observadores de alta ganancia, además
del observador de fem inducida. Este observador también puede emplearse con la estrategia
de control presentada en el Capítulo 2. Se analiza la convergencia de ambos observadores y se
presentan además resultados de simulación y experimentales que validan esta propuesta.
Para mejorar el desempeño de los observadores propuestos frente a perturbaciones de
par de carga, en el Capítulo 5 se propone una extensión a estos observadores usando una ley
adaptiva. Para ello se extiende el vector de estados, suponiendo que el par de carga es lentamente
variante, y se diseña una ley adaptiva que permite estimar las perturbaciones de par. El par de
carga estimado se usa luego para compensar el efecto de esta perturbación en el control a lazo
cerrado. Esta propuesta se valida mediante resultados de simulación.
Por último, en el Capítulo 6 se presentan las conclusiones finales, y propuestas para
trabajos futuros.
Capítulo 2
Propuesta de Modelado para el Control de la
Máquina de Imanes Permanentes
2.1 Introducción
Las Máquinas de Corriente Alterna con Imanes Permanentes (MCAIP) se utilizan ampliamente
en aplicaciones donde la alta densidad de potencia, la buena relación par-inercia, y el alto
rendimiento son importantes. Hay dos clases principales de MCAIP, las cuales pueden carac-
terizarse por la forma de onda de su fem inducida: sinusoidal o trapezoidal. Bajo condiciones
ideales, ambos tipos de máquinas son capaces de producir par perfectamente suave, sin pulsa-
ciones. Sin embargo en la práctica, tanto por razones constructivas de la máquina como por
limitaciones en el control de las corrientes de excitación, el par producido no es constante, sino
que presenta pulsaciones que en algunas aplicaciones pueden resultar perjudiciales.
Para analizar y diseñar estrategias de control que permitan minimizar las pulsaciones
de par, al igual que observadores que puedan aplicarse en MCAIP con forma de onda de fem
arbitraria, es necesario contar con un modelo de la máquina que sea capaz de incluir cualquier
forma de onda de fem, y no solamente sinusoidal.
Así, en este capítulo se presenta, en primer lugar, una descripción general de las máquinas
de imanes permanentes, y a continuación un modelo dinámico de la misma, válido para MCAIP
de fem sinusoidal, trapezoidal o arbitraria. Este modelo dinámico, que se presenta en la sección
2.3, es también útil para el diseño de los observadores que se presentarán en capítulos poste-
riores. Para incluir en el modelo diferentes formas de onda de fem inducida se propone un
método para obtener dicha forma de onda basado en aproximaciones por series de Fourier.
Por último, se presenta una estrategia de control con minimización de ripple de par,
basada en [61] y se propone una nueva forma de implementar el control de las corrientes de
excitación, con el fin de mejorar el desempeño de la estrategia.
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2.2 La Máquina de CA de Imanes Permanentes
Las MCAIP se componen de un rotor con imanes permanentes de alta densidad de energía y
un estator con bobinado trifásico, el cual generalmente se alimenta mediante un inversor que
permite controlar las corrientes de excitación necesarias para generar el par motor.
Estas máquinas pueden clasificarse de diferentes maneras, según sus características
constructivas. Una primera clasificación puede realizarse en base a la dirección del flujo mag-
nético, de la siguiente manera [1]:
• de flujo radial: la dirección del flujo es radial al eje del rotor;
• de flujo axial: la dirección del flujo es paralela al eje del rotor.
Las MCAIP de flujo radial son las más comunes, aunque las de flujo axial están siendo
cada vez más empleadas en aplicaciones de alto desempeño, debido a su densidad de potencia
y aceleración.
Otra clasificación puede realizarse según la forma en que se ubican los imanes en el
rotor. Éstos pueden ubicarse sobre la superficie del rotor o en su interior, como se muestra en
la Fig. 2.1 para máquinas de flujo radial. Las MCAIP de imanes superficiales presentan una
mayor densidad de potencia, debido a que el flujo en el entrehierro es mayor. Sin embargo,
tienen como desventaja una menor integridad estructural y menor robustez mecánica. Por ello
no se utilizan, generalmente, para aplicaciones de muy alta velocidad.
Las MCAIP de imanes interiores presentan una superficie de rotor cilíndrica, y son
mecánicamente más robustas que las de imanes superficiales. Debido a esto son más conve-
nientes para aplicaciones de alta velocidad.
Si bien entre estas máquinas no existen diferencias en cuanto a su principio de funcio-
namiento, la forma en que se montan los imanes produce diferentes valores de inductancia en el
eje directo y en cuadratura. Esto se debe a que la permeabilidad de los imanes de alta densidad
de flujo es prácticamente igual a la del aire. Debido a esto, el lugar que ocupan los imanes
puede considerarse como parte del entrehierro. Por lo tanto, las MCAIP de imanes interiores
presentan menor valor de inductancia en el eje alineado con los imanes (mayor entrehierro),
llamado eje directo, comparado con la inductancia en el eje en cuadratura (menor entrehierro).
En cambio, en las MCAIP de imanes superficiales esta diferencia es prácticamente despreciable
(menor al 10%).
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Fig. 2.1. MCAIP de imanes superficiales (a); y de imanes interiores (b).
Por último, las MCAIP también pueden clasificarse según la forma de onda de su fem
inducida. Dicha forma de onda depende principalmente de la distribución de los bobinados
en el estator y de la distribución de la densidad de flujo en el entrehierro. La distribución de
la densidad de flujo en el entrehierro depende a su vez de la forma en que se magnetizan los
imanes (magnetización paralela o radial), del entrehierro, del diámetro del rotor, del ancho del
polo y del número de polos. El lector interesado puede recurrir a [57] para un análisis detallado
de la influencia de cada uno de estos factores sobre la distribución de densidad de flujo.
Según la forma de onda de su fem inducida las MCAIP pueden clasificarse en [10]:
MCAIP Sinusoidales: Estas máquinas se caracterizan por poseer una forma de onda de
fem sinusoidal y se conocen normalmente como Máquinas Síncronas de Imanes Permanentes
(Permanent Magnet Synchronous Machines - PMSM). Para ello se requiere que las bobinas del
estator estén distribuidas sinusoidalmente sobre el entrehierro y/o que la densidad de flujo mag-
nético generada por los imanes varíe sinusoidalmente a lo largo del entrehierro. Por este motivo
se emplean normalmente imanes con magnetización paralela y un ancho de polo de alrededor
de 150◦. Los rotores de estas máquinas pueden diseñarse usando imanes montados superficial-
mente o interiormente. Las corrientes de excitación deben tener forma de onda sinusoidal con
el fin de producir par libre de pulsaciones.
MCAIP Trapezoidales: También conocidas como Máquinas de Corriente Continua sin
Escobillas (Brushless DC Machines - BLDCM), presentan notables diferencias con respecto a
las anteriores. Estas máquinas se diseñan para desarrollar una fem inducida con forma de onda
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trapezoidal, con una cresta (parte plana de la onda) lo más ancha posible (por lo menos 120o
eléctricos). Para cumplir con estos requerimientos se usan rotores con imanes superficiales,
con magnetización preferentemente radial y bobinas de estator concentradas. Las corrientes de
excitación deben poseer una forma de onda casi cuadrada (conmutada en seis pulsos), con dos
intervalos de corriente cero de 60o eléctricos por ciclo para producir par libre de pulsaciones.
Normalmente en la literatura especializada [1] [2] [80] [81], tanto el modelo como el
diseño del control de estas máquinas se realizan en forma separada. Las MCAIP sinusoidales
se analizan como una extensión de las máquinas síncronas de rotor bobinado, suponiendo que
el bobinado de excitación produce un flujo constante, distribuído sinusoidalmente en el entre-
hierro. Esto permite analizarlas en un referencial sincrónico, orientado por el flujo del rotor.
Las MCAIP trapezoidales, en cambio, se analizan en variables de fase, debido a que
la forma de onda de su fem inducida no permite simplificar el modelo como en el caso de las
MCAIP sinusoidales al trabajar en un referencial sincrónico.
Dado que en este trabajo se pretende estudiar el problema del control de MCAIP con
fem arbitraria, es necesario emplear un modelo que no se restrinja a fem inducida sinusoidal o
trapezoidal. Para ello, a continuación se desarrolla un modelo dinámico de la máquina, y luego
se proponen expresiones de fem inducida para forma de onda arbitraria.
2.3 Modelo Dinámico de la Máquina de Imanes Permanentes
El modelo dinámico de la MCAIP puede obtenerse como se propone en [1] para MCAIP trape-
zoidales. Para ello se supone que pueden despreciarse los efectos producidos por las ranuras
del estator, como también las pérdidas en el hierro y la saturación del material magnético. Para
simplificar, el modelo se obtendrá para una máquina de imanes superficiales, suponiendo que el
entrehierro presenta reluctancia uniforme.
Si se considera que los bobinados de las tres fases son simétricos (las tres fases poseen
igual valor de inductancia y resistencia), y además las corrientes son balanceadas (ia+ ib+ ic =
0), las ecuaciones eléctricas del estator pueden escribirse como,













donde va, vb, y vc son las tensiones del estator, ia, ib, e ic son las corrientes del estator, y ea, eb,
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y ec son las fem inducidas en cada fase del estator. Las constantes R y L son la resistencia e
inductancia del estator, respectivamente.
El modelo dinámico de una MCAIP puede representarse por un nuevo conjunto de varia-
bles usando la transformación C, la cual refiere las variables a un referencial estacionario αβ










































Aplicando la transformaciónC a (2.1) puede obtenerse el siguiente modelo de la máquina



































donde iα, iβ, i0, eα, eβ, e0, vα, vβ, v0, representan las componentes de corriente, fem inducida y
tensión, respectivamente, en el marco del referencial αβ0. Dado que la máquina es balanceada
y, por lo general, el neutro no se conecta, la componente de corriente “0” en el modelo presen-
tado en (2.3) es nula. Sin embargo, la ecuación correspondiente a dicha componente se incluye
en el modelo debido a que permite extraer información adicional sobre la forma de onda de la
fem de fase (tensión fase-neutro).














donde las variables θ, ω y Te representan la posición, la velocidad del rotor, y el par electro-
magnético producido por la máquina; J y B la inercia y el coeficiente de rozamiento dinámico,
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respectivamente.
La fem inducida en las bobinas de cada fase se calcula como la derivada del flujo en-









= ϕ (θ)ω, (2.5)
donde las funciones ϕ (θ), derivadas del flujo con respecto a la posición, determinan la forma
de onda de la fem inducida, que puede ser sinusoidal, trapezoidal o arbitraria. Luego, las
componentes de la fem inducida en variables αβ0 estarán dadas por
eα = ϕα (θ)ω
eβ = ϕβ (θ)ω
e0 = ϕ0 (θ)ω.
(2.6)
Por último, el par electromagnético producido por la máquina puede obtenerse a partir
de la potencia instantánea que se convierte de eléctrica en mecánica, esto es,
P = eαiα + eβiβ + e0i0 = Te ω. (2.7)
De allí, el par se obtiene como,
Te =
(eαiα + eβiβ + e0i0)
ω
, (2.8)
y reemplazando la fem por (2.6),
Te = ϕα (θ) iα + ϕβ (θ) iβ + ϕ0 (θ) i0. (2.9)
De la expresión (2.9) puede apreciarse que para obtener par constante, sin ripple, es
necesario excitar la máquina con corrientes cuya forma de onda depende de las derivadas del
flujo con respecto a la posición. Más adelante se tratará este punto en forma detallada.
Con esto se completa el modelo dinámico de la MCAIP en un marco de referencia esta-
cionario, compuesto por las expresiones (2.3), (2.4), (2.6), y (2.9), válidas para cualquier forma
de onda de fem inducida. Dicha forma de onda está determinada por las funciones ϕi (siendo
i = α, β, 0), y depende de diferentes parámetros de diseño de la máquina, como se presenta
en la sección siguiente. Este modelo posibilita el diseño de controladores y observadores para
MCAIP cuya fem inducida puede ser sinusoidal, trapezoidal o arbitraria, como será tratado en
el capítulo 3.
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2.3.1 Modelado de la fem inducida
Con el fin de representar máquinas reales, con diferentes geometrías tanto de bobinas como
de distribución de flujo en el entrehierro, se propone desarrollar un modelo de la fem inducida
basado en aproximaciones por series de Fourier. En propuestas anteriores [82] se han realizado
análisis similares suponiendo una densidad de flujo en el entrehierro con forma de onda rectan-
gular, aproximándola por series de Fourier, y suponiendo que las diferentes formas de fem se
obtienen mediante cambios en la distribución de las bobinas del estator, o considerando menor
cantidad de armónicos en la aproximación. Sin embargo, esto no permite tener en cuenta el
efecto que producen diferentes tipos de magnetización sobre la forma de onda de fem. Para
considerar el tipo de magnetización de los imanes, como también diferentes estructuras de rotor
y de estator se han propuesto modelos empleando análisis por elementos finitos [83] [84] [85],
los cuales resultan demasiado complejos, y de gran carga computacional, para ser usados en el
diseño de controladores u observadores.
En este trabajo, para obtener un modelo de la máquina que permita analizar diferentes
configuraciones, tanto de bobinas como de distribución de flujo, se emplea una aproximación
empírica para calcular la forma de onda de la densidad de flujo, desarrollada en [57]. Esta ex-
presión se obtuvo luego de realizar un análisis bidimensional por elementos finitos para obtener
la forma de onda de la densidad de flujo, la que luego se aproxima mediante una expresión
empírica.

































y Bma´x el valor máximo de la densidad de flujo magnético, θ la posición con respecto a un
punto fijo en el estator, γ un parámetro que depende de los imanes y su magnetización. El valor
máximo de la densidad de flujo Bma´x se ve afectado por parámetros tales como la densidad
de flujo residual, el largo de los imanes, el entrehierro y el nivel de saturación del camino
magnético. El valor de γ permite considerar las diferentes configuraciones de imanes y tipos
de magnetización, y es el que determina la forma de la distribución de densidad de flujo. En
[57] el valor del parámetro γ se obtiene ajustando la expresión (2.10) a la curva de densidad
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de flujo que resulta de un análisis por elementos finitos, aunque también podría obtenerse de
la curva medida experimentalmente. En la Fig. 2.2 se muestran las formas de onda calculadas
para diferentes valores de γ.
















Fig. 2.2. Densidad de flujo magnético calculada para un motor de 2 polos: magnetización radial,
γ = 0.025 (línea continua); magnetización paralela, γ = 8400 (línea de trazos)
La expresión (2.10) considera un ancho de polo de π rad y el ángulo θ se mide desde
un extremo del polo [57]. Para desarrollar el modelo, es conveniente permitir que el ancho del
imán sea diferente de π rad, y que el valor máximo de la densidad de flujo magnético coincida





































considerándose así un polo de ancho Tm, centrado en θ = 0, y cuya forma está determinada por
el valor de γ, como se muestra en la figura siguiente.
















Fig. 2.3. Densidad de flujo magnético calculada para un motor de 2 polos: γ = 0.06, Tm = 170◦
(línea continua); γ = 20000, Tm = 165◦ (línea de trazos)
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La forma de onda que representa la densidad de flujo magnético puede aproximarse por




B2n−1 cos ((2n− 1) θ) , (2.12)



































Como ejemplos de esta aproximación se muestra en la Fig. 2.4 la distribución de densi-
dad de flujo en el entrehierro en función de la posición, para dos valores de γ diferentes, con-
siderando la serie hasta n = 20 para γ = 0.06 (línea continua) y hasta n = 7 para γ = 20000
(línea de trazos).


















Fig. 2.4. Densidad de flujo magnético aproximada mediante series de Fourier.
Para calcular el flujo inducido en las bobinas del estator se realiza la integral de la den-




Bm · ds (2.15)
suponiendo que las mismas están distribuidas de manera uniforme, como se muestra en la Fig.
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2.5. Esto implica que los bobinados de cada fase se hallan distribuidos sobre un ángulo β con
densidad de espiras uniforme. Por ejemplo, para una máquina de dos polos será β = π/3 rad.
Fig. 2.5. Esquema simplificado de una MCAIP; rotor y bobinado de la fase a.
Entonces, para la fase a resulta,





Bm (θ) r l dθ







B2n−1 cos ((2n− 1) θ) dθ,
(2.16)
siendo Nc el número de bobinas, r el radio interno del estator, l la longitud del estator, αj/2
la distancia angular desde el eje de la fase a a la bobina j, y k una constante que depende del
diseño específico del estator. Evaluando la integral de (2.16),











cos ((2n− 1) θ)


















Ψ2n−1 cos ((2n− 1) θ) , (2.18)
Cristian Hernán De Angelo 25
donde











De (2.14) y (2.19) debe notarse que la amplitud de los armónicos del flujo enlazado decrece
rápidamente con el número de armónico, dado que para valores bajos de γ, los coeficientes
B2n−1 decrecen en forma prácticamente inversa al número de armónico (2n− 1), mientras que
los coeficientes Ψ2n−1 son proporcionales a B2n−1/ (2n− 1).
























Luego, la fem inducida en las bobinas de cada fase se calcula como la derivada del flujo









= ϕ (θ)ω, (2.22)





































Estas funciones son las que definen la forma de onda de la fem inducida en función de la
posición y, por lo tanto, las que caracterizan la máquina. A modo de ejemplo, en la Fig. 2.6(a)
y Fig. 2.6(b) se muestran las formas de onda de la fem para dos configuraciones de imanes y
cantidad de bobinas por fase diferentes.
La fem inducida en las bobinas del estator puede expresarse en variables αβ0 a partir de
(2.22) usando la transformación (2.2), obteniéndose,
eα = ϕα (θ)ω
eβ = ϕβ (θ)ω
e0 = ϕ0 (θ)ω,
(2.24)
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siendo,













sen ((2n− 1) θ)















cos ((2n− 1) θ)












sen ((2n− 1) θ) ,
(2.25)
que puede expresarse como,
ϕα (θ) = −
∞X
n=1




Φβ(2n−1)cos ((2n− 1) θ)
ϕ0 (θ) = −
∞X
n=1
Φ0(2n−1)sen ((2n− 1) θ) ,
(2.26)
con,































las magnitudes de cada componente armónico. Nótese aquí que las funciones ϕα y ϕβ no pre-
sentarán componentes armónicos de frecuencias múltiplos de 3 veces la frecuencia fundamental,
mientras que la función ϕ0 solamente presentará componentes armónicos de frecuencias triples
(tercer armónico y sus múltiplos).
Así, se ha obtenido una aproximación por series de Fourier para la forma de onda de la
fem inducida, que depende de unos pocos parámetros de diseño, y que puede ser incluida en el
modelo dinámico de la máquina presentado en la sección anterior.
Mediante estas aproximaciones también es posible calcular el par desarrollado por la
máquina y analizar el ripple de par debido a las corrientes de excitación. A modo de ejemplo,
en la Fig. 2.7 se muestra el par calculado para las formas de onda de ϕ (θ) mostradas en la
Fig. 2.6, usando la expresión (2.9). El par mostrado en la Fig. 2.7(a) corresponde a la forma
de onda mostrada en la Fig. 2.6(a), con corriente de excitación conmutada en seis pulsos, como
si se tratase de una MCAIP trapezoidal ideal. A su vez, en la Fig. 2.7(b) se muestra el par
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correspondiente a la forma de onda mostrada en la Fig. 2.6(b), con corriente de excitación
sinusoidal, como si se tratase de una MCAIP sinusoidal ideal. En ambos casos puede apreciarse
cierto ripple de par (6, 4 % en el primer caso y 2, 3 % en el segundo), debido a las formas de
onda no ideales de fem inducida.




























Fig. 2.6. Derivadas del flujo con respecto a la posición (ϕa, ϕb, ϕc), con γ = 0.06, Tm = 170◦,
Nc = 3 (a), y γ = 20000, Tm = 165◦, Nc = 7 (b).

























Fig. 2.7. Par electromagnético, con γ = 0.06, Tm = 170◦, Nc = 3 y corriente conmutada en seis
pulsos (a), y γ = 20000, Tm = 165◦, Nc = 7 y corriente sinusoidal (b).
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2.4 Control con mínimo ripple de par
En la práctica, las condiciones mencionadas en la sección 2.2, referentes a geometría y dis-
tribuciones de bobinados para MCAIP sinusoidales o trapezoidales ideales, son muy difíciles
de conseguir. Por lo tanto, la excitación con corrientes sinusoidales o de seis pulsos no es sufi-
ciente para conseguir un control de par sin ripple. Esto hace necesario emplear algún método
de control que permita anular, o al menos minimizar estas pulsaciones de par, para mejorar el
desempeño del accionamiento, sobre todo a baja velocidad. Algunas de las técnicas de control
que pueden emplearse fueron presentadas en la sección 1.2.3.
Las técnicas para minimizar las pulsaciones de par a partir de la regulación de las co-
rrientes de excitación requieren generalmente de un inversor con un lazo de control de corriente
con muy buena respuesta dinámica, capaz de imponer las corrientes necesarias en la máquina.
Entre las estrategias de control con minimización de ripple de par empleando formas de onda
de corriente programada, en [61] se propone una técnica que permite, además, minimizar las
pérdidas en el cobre. En esta estrategia, las formas de onda de las corrientes de excitación
se obtienen en base a la teoría de potencia activa y reactiva instantánea. Esta teoría, también
llamada de potencia imaginaria, fue presentada por Akagi y colegas en 1983 [86]. Durante
mucho tiempo se aplicó principalmente en el área de las redes eléctricas, tanto para la corrección
del factor de potencia como para la corrección de armónicos, dado que permite controlar la
potencia reactiva de una línea trifásica usando las mediciones instantáneas de tensión y corriente
[87] [88]. Recientemente, esta teoría ha comenzado a emplearse en el control de generadores
[89] y motores eléctricos [90].
Las potencias activa, p, y reactiva, q, instantáneas convertidas por la fem de una MCAIP
pueden expresarse como [61] [91],
p = eαiα + eβiβ
q = eαiβ − eβiα,
(2.28)
donde p representa la potencia que se convierte de eléctrica en mecánica, y q representa un flujo
de energía que circula entre las tres fases. De (2.28) es posible resolver para las corrientes de
estator en función de las potencias instantáneas y la fem,
iα =
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De aquí pueden definirse dos componentes para cada corriente de estator, una compo-




























Dado que únicamente la potencia activa instantánea es la que se convierte de eléctrica
en mecánica, el par de la máquina depende únicamente de ella. Por lo tanto, de acuerdo con
(2.30), es posible controlar instantáneamente el par de la máquina controlando la corriente activa
instantánea.
Por otro lado, la potencia reactiva instantánea solamente produce circulación de energía
entre las fases de la máquina, pero no contribuye a la generación de par. Esta energía produce
mayor circulación de corriente que la necesaria causando mayores pérdidas en el cobre. Por
ello, resulta beneficioso poder anular esta potencia reactiva, lo cual es posible anulando las
componentes de corriente reactiva instantánea (2.31).
Por lo tanto, si se desea que la máquina entregue un par determinado, T ∗e , las potencias
activa y reactiva instantáneas deben ser,
p∗ = T ∗e ω
q∗ = 0,
(2.32)













Teniendo en cuenta que la fem inducida está dada por (2.22), las corrientes de excitación














La expresión (2.34) corresponde a las referencias de corriente que se deben dar al lazo
de control de corriente del inversor que alimenta a la máquina. Para generar estas referen-
cias las funciones ϕ pueden calcularse, conociendo ciertos parámetros de diseño, y usando el
método presentado en la sección anterior. Para la implementación práctica, si no se conocen
exactamente los parámetros de diseño, estas funciones pueden obtenerse experimentalmente y
almacenarse en una tabla, o bien estimarse como se propone en los capítulos que siguen [75]
[78]. A modo de ejemplo, en las figuras siguientes se muestran las formas de onda de las fun-
ciones ϕa obtenidas del modelo, y de las referencias de corriente i∗a calculadas usando (2.34),
correspondientes a la fase a de la máquina, para dos MCAIP con diferente forma de onda de
fem inducida.

























Fig. 2.8. Función ϕa para la fase a de la máquina (a); referencia de corriente para la fase a (b).
Para γ = 0.1655, Tm = 178◦, Nc = 1.
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Fig. 2.9. Función ϕa para la fase a de la máquina (a); referencia de corriente para la fase a (b).
Para γ = 0.025, Tm = 178◦, Nc = 5.
Como puede apreciarse, las corrientes de excitación necesarias para minimizar el ripple
de par deben poseer diferentes componentes armónicos. El control preciso de la forma de onda
de estas corrientes es sumamente importante, ya que si los componentes armónicos no son los
correctos, no sólo no se reducirá el ripple de par, sino que en algún caso puede llegar a aumen-
tarse, al multiplicarse con el componente fundamental de la fem. Dado que la frecuencia de
estos componentes se incrementa con la velocidad de la máquina, para la implementación prác-
tica de esta estrategia, al igual que otras estrategias donde se controla la corriente de excitación,
se requiere de controladores de corrientes muy rápidos [92].
Los controladores PI usuales, normalmente, no poseen ancho de banda suficiente para
cubrir el rango de frecuencias necesario. En los accionamientos convencionales se emplean
controladores PI sincrónicos [93], donde el control de corriente se realiza en un referencial sin-
crónico con la velocidad del rotor (Fig. 2.10). En este referencial, las corrientes sinusoidales
de frecuencia fundamental resultan constantes. Sin embargo, cuando las corrientes no son si-
nusoidales, los componentes de frecuencia diferente a la fundamental aún resultan variables.
Por lo tanto, si bien se asegura un correcto control del componente fundamental, no sucede lo
mismo con los componentes de mayor frecuencia, cuando la forma de onda de corriente no es
sinusoidal. Se han propuesto diferentes técnicas para solucionar este inconveniente y mejorar
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el desempeño del control de las corrientes de excitación [11] [94] [95] [96] [97]. Por ejemplo,
en [96] se propone un estimador/regulador de corriente síncrono, usando múltiples marcos de
referencia. Sin embargo, la implementación de este dispositivo requiere de un regulador y un
estimador por cada componente armónico que se quiera controlar. Otras estrategias emplean
controles de corriente de banda muerta, con compensación feedforward de las perturbaciones






































Fig. 2.10. Control de corriente usando controladores PI en un referencial sincrónico con la veloci-
dad del rotor.
El objetivo de los reguladores de corriente síncronos, al igual que los que emplean múlti-
ples marcos de referencia, es que las corrientes a controlar sean constantes o lentamente varian-
tes, para obtener una buena regulación de los controladores PI. A su vez, cuando se controlan
MCAIP sinusoidales en un marco de referencia orientado sobre el flujo del rotor, la corriente en
cuadratura se emplea directamente para controlar el par de la máquina, mientras que la compo-
nente directa es anulada.
Siguiendo estas ideas, en este trabajo se propone una nueva forma de implementar el










de tal manera que la corriente iγ sea nula, y el par de la máquina pueda controlarse actuando
únicamente sobre la componente iδ, siendo iα e iβ las corrientes necesarias para minimizar el
ripple de par, en un marco de referencia estacionario. Observando (2.34) puede apreciarse que
si se multiplica i∗α por ϕβ e i∗β por −ϕα se obtiene










ϕα = 0, (2.36)
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con Φ1 = cte (magnitud de la componente fundamental de ϕ), permite lograr el objetivo pro-
puesto, ya que en estas nuevas variables las corrientes necesarias para minimizar el ripple de


















Como puede apreciarse, en estas nuevas variables las corrientes a inyectar son cons-
tantes, sin componentes armónicos, por lo que el controlador de corriente a emplear no tiene
grandes requerimientos en cuanto al ancho de banda. Además, en estas variables el control
con mínimo ripple de par se asemeja al control vectorial en referencial sincrónico, donde la
componente de eje directo es nula y la componente en cuadratura es directamente proporcional
al par de la máquina. Nótese la analogía entre la corriente iγ y la corriente reactiva instantánea,
y entre iδ y la corriente activa instantánea.
Con ello, el control con mínimo ripple de par propuesto puede implementarse como se
muestra en la Fig. 2.11.
Para demostrar las ventajas de la estrategia de control de corriente propuesta, en la Fig.







control de corriente implementado usando compensadores PI convencionales, en variables αβ
(Fig. 2.12(a)), para el control de corriente usando compensadores PI sincrónicos (Fig. 2.12(b)),
y para el control de corriente propuesto (Fig. 2.12(c)). Para los tres casos se usó el mismo
ajuste de los controladores PI. La condición de operación simulada corresponde a una MCAIP
con fem inducida prácticamente trapezoidal que se lleva desde el reposo hasta 500 r/min en
vacío, y al cabo de 4 s se le aplica par de carga en su eje. En la Fig. 2.13 se puede apreciar el
valor absoluto del error de par (|εT | = |T ∗e − Te|), para los tres tipos de control de corriente y
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las mismas condiciones de operación. En estas figuras se pueden comprobar las ventajas que
presenta el control de corriente propuesto, frente a las propuestas convencionales. Estas ventajas
son aún más notables cuando aumenta la velocidad de la máquina, esto es, cuando aumenta la
























































Fig. 2.12. Norma del error de control de corriente para: control de corriente en variables αβ (a);
control de corriente en referencial sincrónico (b); control de corriente propuesto (c). Resultados
de simulación.




















Fig. 2.13. Error de control de par para: control de corriente en variables αβ (a); control de co-
rriente en referencial sincrónico (b); control de corriente propuesto (c). Resultados de simulación.
Otra ventaja que presenta la estrategia de control de corriente propuesta es en cuanto a
su implementación en un controlador digital (microcontrolador o DSP). Para implementarla es
necesario calcular las dos transformaciones mostradas en la Fig. 2.11, donde las funciones ϕ
pueden obtenerse mediante una tabla en función de la posición del rotor, además del cálculo de
los controladores PI. En cambio, para implementar, por ejemplo, el control de corriente usando
controladores PI sincrónicos es necesario calcular las referencias de corriente usando (2.34), y
luego realizar tres cambios de variables, como se muestra en la Fig. 2.10.
Cuando la aplicación del accionamiento lo requiera, el desempeño del control de co-
rriente propuesto puede mejorarse compensando algunas perturbaciones, tales como el error
producido por el tiempo de muestreo o el tiempo muerto en la conmutación de las llaves, como
se propone en [97].
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2.5 Conclusiones
En este capítulo se presentó un modelo dinámico para MCAIP válido para máquinas con forma
de onda de fem inducida sinusoidal, trapezoidal y arbitraria. Para incluir diferentes formas de
onda de fem inducida en el modelo se utilizó una aproximación por series de Fourier de la
función de distribución de densidad de flujo. Esta función se obtuvo empleando una aproxi-
mación empírica, que permite tener en cuenta diferentes características de los imanes al igual
que diferentes tipos de magnetización. A partir de ella se obtuvieron las expresiones para la
fem inducida en función de la posición.
Se describió también una estrategia de control de par con minimización de ripple, pre-
sentada anteriormente en [61], que se basa en la teoría de potencia activa y reactiva instantánea.
Para mejorar el desempeño de esta estrategia se propuso una nueva forma de implementar el
control de las corrientes de excitación, usando un cambio de variables. De esta manera, el con-
trol de una MCAIP, cualquiera sea la forma de onda de su fem inducida, puede realizarse de
manera análoga a un control vectorial, donde se controla el par con la corriente en cuadratura y
se anula la corriente directa.
Las ventajas de la estrategia de control de corriente propuesta fueron demostradas me-
diante resultados de simulación, donde se comparó su desempeño con el de técnicas conven-
cionales. Con ello se comprobó que el control de corriente propuesto mejora el desempeño del
control de par con mínimo ripple, principalmente cuando la velocidad de la máquina es elevada.
Capítulo 3
Estimación de fem usando Series de Fourier
3.1 Introducción
Para implementar diferentes estrategias de control de MCAIP es necesario conocer la posición
instantánea del rotor de la máquina con el fin de generar las corrientes de excitación correspon-
dientes. En particular, en la estrategia de control presentada en el capítulo anterior, donde se
propone minimizar el ripple de par, la posición del rotor también se utiliza para determinar los
valores de las componentes de la derivada del flujo con respecto a la posición, las que se em-
plean para calcular las referencias de las corrientes de excitación [61]. Sin embargo, para la
implementación de esta estrategia es suficiente con el conocimiento del valor instantáneo de las
derivadas del flujo con respecto a la posición, o lo que es equivalente, con el conocimiento de
la fem inducida y la velocidad.
Como se mencionó anteriormente, los sensores de posición o de flujo presentan va-
rios inconvenientes y son, en general, de alto costo. Para evitar el uso de estos sensores se
han empleado, entre otras técnicas, observadores basados en modelos de máquinas con fem
inducida sinusoidal. Sin embargo, cuando la forma de onda de fem inducida no es sinusoidal,
estas estrategias presentan un error en la posición estimada que se traduce en un ripple de par
que puede resultar inaceptable para algunas aplicaciones.
En este capítulo se propone un observador que permite estimar la fem inducida y la
velocidad del rotor, considerando que la forma de onda de fem inducida puede ser no sinusoidal.
Para ello, el observador propuesto incluye el modelo del motor usando series de Fourier para
aproximar la forma de onda de la fem [73] [74] [75]. Este observador permite implementar una
estrategia de control de velocidad sin sensores mecánicos, con mínimo ripple de par, usando
las variables estimadas para cerrar los lazos de control, como se muestra en la Fig. 3.1. La
principal ventaja de este esquema radica en que la inclusión de un observador que modela de
manera más apropiada la fem inducida disminuye considerablemente el ripple de par producido
por la propagación del error en la estimación de la posición.
Este capítulo está organizado de la siguiente manera. En primer lugar se presenta el de-
sarrollo del observador propuesto y se analizan algunos aspectos relativos a la implementación
del mismo. Se presenta además, un análisis de la convergencia del observador basado en el
método de Lyapunov.
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A continuación se presentan resultados de simulación que muestran el desempeño del
observador para una máquina de imanes permanentes de flujo axial, cuya forma de onda de
fem no es ni sinusoidal ni trapezoidal. Los resultados de simulación incluyen la verificación
de la convergencia del observador para diferentes valores de ganancia. Se presentan, además,
resultados de simulación del sistema de control con minimización de ripple de par, empleando
el observador propuesto, para diferentes condiciones de operación de la máquina.
Finalmente, se muestran resultados obtenidos mediante un prototipo experimental, uti-
lizando el observador propuesto para estimar la fem y la velocidad de un motor de imanes
permanentes de flujo axial. Se incluyen resultados del comportamiento del observador, como























Fig. 3.1. Control de velocidad sin sensor mecánico de posición.
3.2 Observador de fem y velocidad
En la literatura existen diferentes propuestas para estimar la fem inducida y la velocidad de
MCAIP usando observadores de estado (ver sección 1.2). Por ejemplo, en [51] [52] se propone
estimar la fem suponiendo que ésta es lentamente variante, por lo que el observador se construye
usando únicamente el término de corrección. Debido a la aproximación realizada en el modelo
de la fem inducida, estos observadores presentan un error en régimen permanente y, además,
son sensibles a la variación de parámetros. Si bien en la estimación de fem no se hace ninguna
suposición respecto de la forma de onda de la misma, para el cálculo de velocidad se emplea
un método adaptivo, el cual se basa en un modelo de fem inducida sinusoidal, lo que limita su
aplicación a este tipo de máquinas únicamente.
En otras propuestas se utilizan estimadores estocásticos para conocer la posición y la
velocidad de la MCAIP. Para ello se realiza la linealización del modelo alrededor del punto de
operación, y como estimador se emplea el Filtro de Kalman Extendido, lo cual no garantiza
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la convergencia de la estimación de posición y velocidad. Por otro lado, en estas propuestas
también se supone fem sinusoidal, por lo que la aplicación de esta estrategia se ve limitada a
este tipo de MCAIP.
En [47] [48] se propone el uso de observadores de Luenberger no lineales, empleando un
modelo de MCAIP con fem inducida sinusoidal. Para estas máquinas, estos observadores pre-
sentan convergencia asintótica a los valores reales, siempre que los parámetros sean conocidos.
Sin embargo, cuando la forma de onda de fem inducida no es sinusoidal el error de estimación
no converge a cero debido al error en el modelo, producido al considerar fem inducida sinu-
soidal.
En general, todos estos errores en la estimación de fem y velocidad se traducen, además,
en un ripple en la velocidad estimada, que al ser realimentada en el lazo de control producirá
un aumento del ripple de par de la máquina.
La propuesta aquí consiste en estimar la fem inducida de manera similar a lo presentado
en [49] y [50]. La inovación de la presente propuesta consiste en que para el desarrollo del
observador no se restringe el modelo a las máquinas con fem sinusoidal [73] [74] [75]. El
modelo empleado es el propuesto en el capítulo 2, donde la forma de onda de la fem puede ser
arbitraria. A partir de la fem estimada, obtenida midiendo únicamente las corrientes y tensiones
a bornes del motor, se obtienen luego la estima de la velocidad del rotor y las estimas de las
derivadas del flujo con respecto a la posición.
Básicamente, un observador de tipo identidad incluye una copia de la dinámica del sis-
tema cuyas variables se desean estimar. Debido a que no siempre se conoce exactamente el
modelo de la planta ni las condiciones iniciales de los estados (éstos no se miden en su to-
talidad), normalmente se incluye un término de corrección, usando generalmente la diferencia
entre la salida real (valor medido, función de los estados) y la estimada. Esta corrección permite
mejorar la convergencia de las variables estimadas a las reales [98].
Así, si se desea estimar la fem inducida, es necesario partir de un modelo lo más exacto
posible. Teniendo en cuenta que la fem inducida está dada por (2.6),
eα = ϕα (θ)ω
eβ = ϕβ (θ)ω
e0 = ϕ0 (θ)ω,
(3.1)
para diseñar el observador se realiza la derivada de las componentes αβ de la fem inducida con
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No se incluye aquí la componente “0” debido a que su estimación no es necesaria para obtener
la estima de la velocidad, ni para implementar la estrategia de control propuesta.












bω + bϕβ dbωdt + g (yβ − byβ) ,
(3.3)
donde el término de corrección yi − byi (siendo i = α, β) representa el error entre la salida del
sistema evaluada en las variables reales y la salida evaluada en las variables estimadas. Esta
salida del sistema se elige de tal manera que cuando el error de estimación sea cero, el error









= Riβ + eβ − vβ.
(3.4)
Por lo tanto, si v e i son medidas, y los parámetros del motor R y L son conocidos, las
salidas evaluadas en las variables estimadas están dadas por,
byα = −Ldbiαdt = Riα + beα − vα
byβ = −Ldbiβdt = Riβ + beβ − vβ,
(3.5)
y por lo tanto, el término de corrección resulta,
yα − byα = −Ldiαdt + Ldbiαdt = (Riα + eα − vα)− (Riα + beα − vα) = eα − beα
yβ − byβ = −Ldiβdt + Ldbiβdt = (Riβ + eβ − vβ)− (Riβ + beβ − vβ) = eβ − beβ,
(3.6)
es decir, proporcional al error de estimación de fem, que es la variable que se pretende estimar.
Esto justifica la elección del término de corrección función de las derivadas de las corrientes
reales y estimadas.
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empleando como término de corrección el error entre las derivadas de las corrientes reales y
estimadas.
Para el cálculo de este término de corrección, las derivadas de las corrientes estimadas se
obtienen según (3.5). Sin embargo, el cálculo de las derivadas de las corrientes medidas puede
introducir errores en la estimación. Esto se debe a que realizar derivadas de mediciones puede
amplificar el ruido presente en la medición, más aún cuando la máquina es alimentada mediante
un inversor. En este caso, las corrientes medidas presentan un alto ripple, producido por la
conmutación de las llaves del inversor. Por este motivo, para evitar los errores introducidos al
derivar una medida contaminada con señales espúreas de alta frecuencia, se propone representar
el observador introduciendo el siguiente cambio de variables,
ζα = beα + gLiα
ζβ = beβ + gLiβ, (3.8)
siendo ζα y ζβ variables auxiliares.































bω + bϕβ dbωdt + gLdbiβdt .
(3.10)
Para implementar este observador es necesario calcular la derivada de la velocidad esti-
mada con respecto al tiempo (dbω/dt), denominada aquí ba. Ésta puede obtenerse de la ecuación






¡bϕαiα + bϕβiβ¢− BJ bω, (3.11)
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bω =s be2α + be2βbϕ2α + bϕ2β . (3.13)












s be2α + be2βbϕ2α + bϕ2β + 1J bϕβ ¡bϕαiα + bϕβiβ¢− BJ beβ + g (−Riβ − beβ + vβ) .
(3.14)
Luego, la fem inducida puede obtenerse a partir de (3.8),
beα = ζα − gLiα
beβ = ζβ − gLiβ. (3.15)
Hasta el momento, en el desarrollo del observador no se han hecho restricciones respecto
de la forma de onda que debe tener la fem inducida de la máquina. Para que el observador
propuesto pueda aplicarse a máquinas con forma de onda de fem inducida arbitraria, se emplea
el modelo presentado en el capítulo 2. En este modelo, las componentes αβ de las derivadas









Φ(2n−1) cos ((2n− 1) θ) .
(3.16)
Estas funciones pueden incluirse en el observador evaluando (3.16) en la posición del
rotor estimada, la cual debe calcularse a partir de las variables estimadas. Cuando el motor







Sin embargo, cuando la forma de onda de fem posee varios componentes armónicos esta relación
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no es cierta. De todas maneras, la posición del rotor siempre puede encontrarse mediante el







siendo eα1, eβ1 los componentes fundamentales de las formas de onda de fem inducida.
Estos componentes fundamentales pueden obtenerse eliminando los componentes ar-
mónicos de la manera propuesta en [99]. Los componentes armónicos se pueden calcular en
cada instante de muestreo (k) a partir de la aproximación por series de Fourier (3.16), evalua-
da en una aproximación de la posición actual eθ(k), y suponiendo que la velocidad del rotor no
cambia en el tiempo de muestreo considerado, es decir,











donde eαh(k), eβh(k) son los componentes armónicos de la fem estimada (nótese que la sumatoria
se toma a partir de n = 2).
La aproximación de la posición actual se obtiene considerando que en una iteración, la
velocidad puede aproximarse por
eω = θ(k) − θ(k−1)
Ts
, (3.20)
por lo tanto, eθ(k) = bθ(k−1) + bω(k−1)Ts. (3.21)
Así, los componentes fundamentales de la fem inducida pueden obtenerse sustrayendo
los componentes armónicos (3.19), de la fem estimada obtenida mediante el observador (3.15),
beα1 = beα − eαh(k)
beβ1 = beβ − eβh(k), (3.22)
y la nueva posición estimada puede calcularse usando la función arcotangente, al igual que en
el caso sinusoidal, bθ = tan−1µ−beα1beβ1
¶
. (3.23)
Con ello, las estimas de las derivadas del flujo con respecto a la posición pueden obte-
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(2n− 1)bθ´ . (3.24)





























∂bθ bω = bω
∞X
n=1












(2n− 1)bθ´ . (3.26)
Con lo cual se completa el desarrollo del observador propuesto, aplicable a MCAIP
con forma de onda de fem inducida arbitraria, que puede implementarse como se resume a
continuación.
3.2.1 Aspectos de Implementación
Para implementar el observador propuesto en este capítulo es necesario realizar la integración en
tiempo real de las ecuaciones diferenciales (3.14), y calcular las relaciones algebraicas (3.13),
(3.15), (3.19), (3.21), (3.22), (3.23), (3.24), y (3.26).
El observador propuesto presenta los mismos problemas de indistinguibilidad que otros
observadores que emplean como término de corrección las corrientes o sus derivadas [48]. Este
problema se manifiesta en que no es posible distinguir cuando el rotor se encuentra en la posi-
ción θ a una velocidad ω, de cuando se encuentra en θ+ π a una velocidad −ω, debido a que la
fem es igual para ambos estados.
Para solucionar este inconveniente, en la implementación del observador se emplea la
técnica propuesta en [40], donde el signo de la velocidad se halla a partir del signo de la derivada
de la posición con respecto al tiempo, realizada en forma discreta,
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Así, cuando este signo es diferente del signo de la velocidad estimada se cambia el signo de la
misma y se suma π a la posición estimada.
Otro aspecto importante para la implementación es el cálculo de las funciones que son
aproximadas por series de Fourier. Si bien para el desarrollo del observador estas series se con-
sideran infinitas, en la implementación es suficiente con tener en cuenta hasta el armónico 12
ó 15, ya que la contribución de armónicos superiores al ripple de par normalmente es insigni-
ficante [10]. Por lo tanto, las aproximaciones por series de Fourier que se usan en la imple-
mentación se consideran desde n = 1 hasta n = N , de tal manera que 2N − 1 es el máximo
armónico considerado.
La determinación de los coeficientes de las series puede realizarse en un ensayo previo,
haciendo trabajar a la máquina como generador en vacío, a velocidad constante, y midiendo
la tensión instantánea en sus bornes durante algunos ciclos. Realizando el cociente entre estas
tensiones y la velocidad de la máquina se obtienen las derivadas del flujo con respecto a la
posición. A partir de ellas se pueden determinar luego los coeficientes de las series de Fourier
realizando la transformada rápida de Fourier. Esto último no complica la implementación, dado
que dicho cálculo se realiza previo a la puesta en marcha del accionamiento, y no necesita ser
realizado en tiempo real.
Cabe destacar que para la implementación de este observador no es necesario contar con
el punto neutro de la máquina, dado que las componentes αβ de las tensiones pueden obtenerse
también de las tensiones de línea (medidas entre fase y fase, vab, vbc, vca). A su vez, dado que
las tensiones de alimentación son balanceadas, la suma de ellas será nula (vab + vbc + vca = 0),
por lo que las componentes αβ pueden obtenerse midiendo solamente dos tensiones de línea.
Esto último ocurre también con las corrientes.
Teniendo en cuenta estas consideraciones, el algoritmo del observador puede implemen-
tarse de la siguiente manera:
Condiciones inicialesbθ (0) , bω (0) .
Mediciones


















































































s be2α + be2βbϕ2α + bϕ2β + 1J bϕβ ¡bϕαiα + bϕβiβ¢− BJ beβ + g (−Riβ − beβ + vβ) ;
(3.32)
beα = ζα − gLiα
beβ = ζβ − gLiβ; (3.33)
eθ(k) = bθ(k−1) + bω(k−1)Ts; (3.34)











beα1 = beα − eαh(k)




bω = signÃbθ(k) − bθ(k−1)
Ts
!s be2α + be2βbϕ2α + bϕ2β . (3.38)
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3.3 Análisis de convergencia del observador
Para analizar la convergencia del observador propuesto en este capítulo, se emplea el método
de Lyapunov [100]. Para el análisis, se define el error de estimación de fem εe, dado por,







,be = · beαbeβ
¸
.

























































s be2α + be2βbϕ2α + bϕ2β + 1J bϕβ ¡bϕαiα + bϕβiβ¢− BJ beβ + gεβ,
(3.41)
y para el análisis se escriben en forma vectorial como,
de
dt
= Ae+ ρ (e, i) , (3.42)
dbe
dt
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s be2α + be2βbϕ2α + bϕ2β + 1J bϕα ¡bϕαiα + bϕβiβ¢
dbϕβ
dt




donde las funciones ϕα, ϕβ, dϕα/dt y dϕβ/dt son también funciones de e.
Entonces, la dinámica del error de estimación de fem inducida estará dada por,
dεe
dt








∆ρ = ρ (e, i)− ρ (be, i) .
Para analizar la convergencia de la dinámica del error de estimación se propone la si-
guiente función candidata de Lyapunov,
V (εe) = εTePεe, (3.46)

















εe + (∆ρ)T Pεe + εTeP∆ρ. (3.48)
Si ρ (e, i) satisface la condición de Lipschitz en la primer variable, uniformemente en la
segunda, en un compacto con constante γ, entonces,
k∆ρk ≤ γ kεek , (3.49)
y existe una matriz Q positiva definida tal que P es la solución única de la ecuación de Lya-
punov,
AToP+PAo = −Q, (3.50)
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la ecuación (3.48) puede ser acotada por,
dV
dt
≤ −q kεek2 + 2pγ kεek2 , (3.51)
donde q es el mínimo autovalor deQ, p es el máximo autovalor de P.




y la dinámica del error es uniformemente asintóticamente estable, y converge al punto de equi-
librio εe = 0.
La existencia de la constante de Lipschitz γ está garantizada si la función ρ es derivable
y su dominio es un compacto. Luego de calcular γ se debe elegir P, Q, y g, para satisfacer
σ = q − 2pγ > 0. La ecuación (3.51) puede usarse para elegir la ganancia g.
Hasta aquí se consideró que en la aproximación de las funciones ϕα y ϕβ se incluían
todos los armónicos de la serie de Fourier, es decir que no se consideró error en el modelo.
Sin embargo, como ya se mencionó, en muchos casos se desprecian los armónicos de alto
orden, lo que introduce un error en el modelo usado para el observador. Este error se introduce
como una perturbación en la dinámica del error, que en general no se anulará por más que el
error de estimación sea cero (este tópico es conocido en la literatura como perturbaciones no
evanescentes o non-vanishing perturbation). Con ello es posible que el error no tienda a cero
cuando t −→ ∞, sino que permanezca acotado por un valor pequeño (ultimate bound) [100].
En este caso, la dinámica del error puede expresarse como,
dεe
dt







es una función que depende del error producido al despreciar los armónicos superiores en la
serie de Fourier. Esta función, a diferencia de∆ρ, no será cero cuando el error sea cero, pero
se puede suponer que es acotada por un valor constante η, es decir khk 5 η. El valor de
esta cota será menor cuanto más componentes armónicos se incluyan en la aproximación, es
decir, cuanto mayor sea el orden de los armónicos despreciados, dado que la amplitud de cada
componente es menor cuanto mayor es su orden (ver capítulo 2).
Para analizar la convergencia de la dinámica del error de estimación se propone la misma
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función candidata de Lyapunov que en el caso anterior,
V (εe) = εTePεe, (3.54)

















εe + (∆ρ)T Pεe + εTeP∆ρ+ hTPεe + εTePh. (3.56)
Esta función puede acotarse por,
dV
dt
≤ −q kεek2 + 2pγ kεek2 + 2 khk kεek , (3.57)
y dado que khk 5 η,
dV
dt
≤ −q kεek2 + 2pγ kεek2 + 2η kεek . (3.58)
Si se elige P = I, puede escribirse,
dV
dt




























ξ + η. (3.62)
Así, ξ (t) puede acotarse por,
ξ (t) ≤ exp (−σt) ξ (0) +
Z t
0
exp (−σ (t− τ)) ηdτ, (3.63)
siendo σ = (q/2− γ). De aquí nuevamente puede encontrarse la ganancia g.
Integrando el segundo término de (3.63), se obtiene,
ξ (t) ≤ exp (−σt) ξ (0) + η
σ
, (3.64)
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y de la definición de ξ (t), la cota para el error de estimación resulta,
kεek ≤ exp (−σt) kεe (0)k+ ησ . (3.65)
De aquí puede deducirse que la cota final para el error de estimación (η/σ) puede re-
ducirse aumentando la ganancia g, o bien aumentando la cantidad de armónicos considerados
en la aproximación (3.16).
3.4 Resultados de simulación
El observador propuesto puede ser aplicado a cualquier MCAIP. Su implementación requiere
únicamente del conocimiento de la forma de onda de la derivada del flujo con respecto a la
posición. Esta forma de onda puede ser determinada previamente mediante el ensayo descripto
anteriormente.
A continuación se presentan los resultados obtenidos mediante simulación numérica del
observador propuesto, empleado para estimar la fem, posición y velocidad de una MCAIP de
flujo axial, disponible en el laboratorio del GEA-UNRC. Los parámetros de esta máquina se
presentan en la Tabla 3.1 y la forma de onda de la derivada del flujo con respecto a la posición,
determinada experimentalmente, se muestra en la Fig. 3.2. En la Fig. 3.2(a) se muestra la forma
de onda para cada fase, mientras que en la Fig. 3.2(b) se presentan las componentes αβ. Esta
forma de onda puede aproximarse con suficiente precisión considerando hasta el 5to armónico
en la serie de Fourier, es decir N = 3 (2N − 1 = 5). El resultado de esta aproximación se
muestra en la Fig. 3.2(c). Aquí puede apreciarse que la aproximación hasta el 5to armónico es
aceptable.
Las formas de onda de la Fig. 3.2(a) se incluyeron en el modelo del motor usado en la
simulación mediante tablas, en función de la posición. Debido a la baja inductancia de disper-
sión que presenta esta MCAIP, para disminuir el ripple de corriente se emplearon inductores en
serie, los cuales se modelaron e incluyeron en las simulaciones. Se incluyó también el modelo
del inversor fuente de tensión que alimenta a la máquina y el control de corriente correspon-
diente.
Tabla 3.1. Parámetros de la MCAIP de Flujo Axial
Motor Trifásico de Imanes Permanentes
16 polos, 4000 r/min 30 kW
R = 10mΩ L = 100 µH
J = 0.78Kgm2 B = 0.0015 Kgm2/s
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Fig. 3.2. Derivada del flujo con respecto a la posición: por fase (a); en variables αβ (b); aproxi-
mación por series de Fourier considerando hasta el 5to armónico, en variables αβ (c) (θ en ángulos
eléctricos).
El observador se implementó mediante las ecuaciones presentadas en 3.2.1, usando las
aproximaciones por series de Fourier mostradas en la Fig. 3.2(c). La ganancia utilizada en el
observador fue g = 800.
3.4.1 Observador
Con el objetivo de evaluar el desempeño del observador presentado en este capítulo, se realizó
la simulación de la operación de la máquina accionada por el inversor, empleando las variables
reales (medidas) para cerrar el lazo de control, como se muestra en la Fig. 3.3. En este caso, el
observador se utilizó solamente para comparar las variables estimadas con las reales.















































Fig. 3.3. Esquema del sistema implementado. Control de velocidad empleando sensor de posición.
En la Fig. 3.4(a) se muestra nuevamente la forma de onda de la derivada del flujo
con respecto a la posición para la fase a de la MCAIP, generada mediante tabla, cuando la
máquina se encuentra trabajando a una velocidad de 100 r/min. Las componentes αβ0 de
estas funciones se muestran en la Fig. 3.4(b). A su vez, en la Fig. 3.5(a) y en la Fig. 3.5(b) se
muestran las funciones bϕα y bϕβ y sus derivadas dbϕα/dt y dbϕβ/dt, respectivamente, estimadas
mediante el observador usando las aproximaciones (3.24) y (3.26). Como puede apreciarse, el
observador propuesto estima de manera eficiente las funciones bϕα y bϕβ, lo que lo hace apto
para implementar una estrategia de control con minimización del ripple de par.
En la Fig. 3.6(a) se puede apreciar la posición eléctrica (posición mecánica / número de
pares de polos) real de la máquina para la misma condición de operación. La posición estimada
por el observador se muestra en la Fig. 3.6(b).
La estimación de velocidad puede comprobarse en la Fig. 3.7, donde se muestra la
velocidad real (Fig. 3.7(a)) y la estimada (Fig. 3.7(b)) cuando la velocidad de la máquina
varía desde una velocidad próxima a cero hasta los 100 r/min. De estas últimas figuras puede
concluirse que la estimación de velocidad es suficientemente buena como para ser empleada
como realimentación en el lazo de control de velocidad.
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Fig. 3.4. Derivada del flujo con respecto a la posición, de la fase a (a) y en componentes αβ0 (b).
Variables reales.
































Fig. 3.5. Derivada del flujo con respecto a la posición (a) y su derivada (b), en variables αβ.
Variables estimadas.
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Fig. 3.6. Posición real (a) y estimada (b).
































Fig. 3.7. Velocidad real (a) y estimada (b).
Para comprobar el funcionamiento de la aproximación utilizada para calcular los com-
ponentes fundamentales de la fem estimada (3.22) se muestran en la Fig. 3.8 los gráficos de
la fem estimada con todos sus armónicos (Fig. 3.8(a)), y de los componentes fundamentales
eα1 y eβ1 (Fig. 3.8(b)), en el plano αβ. Puede apreciarse en la Fig. 3.8(b) la forma circular
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de la trayectoria. Esto demuestra la ausencia de armónicos conseguida mediante la cancelación
(3.22).
Para corroborar los resultados obtenidos en el análisis de convegencia presentado ante-
riormente, y el efecto que producen diferentes valores de ganancia, se simuló la evolución del
observador partiendo de un error de estimación apreciable, cuando la máquina se encuentra tra-
bajando a 100 r/min y el observador parte de condiciones iniciales nulas. En la Fig. 3.9 se
muestra la evolución de la norma del error de estimación de fem kεek y del error de velocidad
εω para g = 100 (línea de puntos), g = 200 (línea de puntos y trazos), g = 400 (línea de tra-
zos), y g = 800 (línea continua). Como puede apreciarse, a medida que aumenta el valor de la
ganancia g la convergencia del error de estimación se hace más rápida.
Finalmente, en la Fig. 3.10 se puede apreciar el valor final al que tiende la norma del
error de estimación de fem kεek (Fig. 3.10(a)), y el error de velocidad εω (Fig. 3.10(b)), para
diferente cantidad de armónicos considerados en las aproximaciones por series de Fourier. En
línea continua se muestra el caso simulado anteriormente, considerando hasta el 5to armónico.
En línea de trazos se presenta el caso en que solamente se considera el componente fundamental;
esto es, el observador propuesto es equivalente a uno que considere un modelo del motor con
fem inducida sinusoidal. En este último caso, el ripple presente en la velocidad estimada se
traducirá en un ripple importante en el par de la máquina, si se utilizan las variables estimadas
para cerrar el lazo de control.



























Fig. 3.8. Fem inducida estimada (a), y componentes fundamentales de la fem estimada (b), en el
plano αβ.
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Fig. 3.9. Norma del error de estimación de fem, kεek (a); y error de estimación de velocidad, εω
(b); para g = 100 (línea de puntos), g = 200 (línea de puntos y trazos), g = 400 (línea de trazos),
g = 800 (línea continua).





















Fig. 3.10. Norma del error de estimación de fem, kεek (a); y error de estimación de velocidad, εω
(b); considerando el componente fundamental y el 5to armónico (línea continua), y considerando
sólo el componente fundamental (línea de trazos).
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3.4.2 Control de velocidad sin sensor mecánico
A continuación se presentan los resultados obtenidos de la simulación del esquema de control
sin sensor mecánico de posición propuesto en esta tesis. En la Fig. 3.11 se muestra este es-
quema, compuesto por el control con minimización de ripple de par presentado en el capítulo
2, y el observador propuesto en el presente capítulo, empleando las variables estimadas para
cerrar el lazo de control de velocidad.
En primer lugar se presenta el comportamiento de la estrategia de minimización de rip-
ple de par. En la Fig. 3.12 se ilustra la forma de onda de la derivada del flujo con respecto a la
posición correspondiente a la fase a, (Fig. 3.12(a)), y el par electromagnético generado por la
máquina operando a 100 r/min (Fig. 3.12(b)). Es posible observar que el par, prácticamente,
no presenta componentes armónicos de la frecuencia fundamental. Solamente puede apreciar-
se un ripple de alta frecuencia, debido a que el par se calcula empleando las funciones ϕ y las
corrientes conmutadas producidas por el inversor.
En las figuras 3.13, 3.14 y 3.15 se muestra la referencia de velocidad impuesta al contro-
lador (línea de trazos), y la velocidad desarrollada por la MCAIP (línea continua), para diferen-
tes condiciones de operación. La Fig. 3.13 muestra el comportamiento del sistema trabajando a
baja velocidad, desde un valor cercano a cero hasta 250 r/min. Luego de transcurridos 4 s se
aplica una carga constante de 11.25 Nm.
La Fig. 3.14 muestra la velocidad real en la zona de alta velocidad, partiendo desde
velocidad muy baja hasta 1000 r/min. Al cabo de 15 s, se aplica una carga constante de
11.25 Nm al eje de la máquina. Aquí puede apreciarse una buena respuesta dinámica del
sistema a lazo cerrado en un amplio rango de operación, aún en presencia de perturbaciones de
par de carga.
Finalmente, la Fig. 3.15 muestra la respuesta del accionamiento cuando se solicita una
inversión del sentido de giro del rotor. Debe notarse aquí que, como ya se mencionó, el ob-
servador propuesto no puede utilizarse a velocidad nula. Sin embargo, para poder realizar la
inversión de sentido de giro se incluyó una histéresis alrededor de la velocidad cero que permite
el paso por velocidad nula sin provocar una indeterminación en el cálculo. Con ello, si bien la
máquina no puede operar en forma sostenida a baja velocidad (o nula), es posible el cruce por
esta zona durante la inversión de sentido de giro. Puede apreciarse que el esquema presenta un
buen funcionamiento si se emplea la expresión propuesta en este capítulo para determinar el
signo de la velocidad.
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Fig. 3.11. Esquema del sistema de control de velocidad sin sensor mecánico de posición, con
minimización de ripple de par.



























Fig. 3.12. Derivada del flujo con respecto a la posición, de la fase a (a) y par desarrollado por la
máquina (b). Variables reales.
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Fig. 3.13. Referencia de velocidad (línea de trazos) y velocidad real (línea continua).















Fig. 3.14. Referencia de velocidad (línea de trazos) y velocidad real (línea continua).

















Fig. 3.15. Referencia de velocidad (línea de trazos) y velocidad real (línea continua).
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3.5 Resultados experimentales
El algoritmo de control sin sensor mecánico se implementó en un prototipo experimental. Para
ello se empleó la MCAIP de flujo axial cuyo modelo se utilizó en las simulaciones, alimentada
por un inversor fuente de tensión con modulación por ancho de pulsos y lazo de control de co-
rriente. Tanto el observador como la estrategia de control se programaron en una PC Pentium, en
lenguaje C++, sobre plataforma QNX. Para la medición de tensiones y corrientes se emplearon
sensores de efecto hall convencionales. Se midieron las corrientes y las tensiones correspon-
dientes a dos de las fases de la máquina. Estas variables se adquirieron mediante conversores
analógico-digitales de 12 bits, con un tiempo de muestreo de 200 µs. Con el objetivo de
comparar las variables estimadas con las reales, se midió también la posición y la velocidad
de la máquina mediante un encoder óptico de 1024 pulsos. Las ecuaciones diferenciales del
observador se discretizaron mediante el método de Euler. En el Apéndice B se presentan más
detalles respecto de la implementación y los algoritmos empleados.
3.5.1 Observador
En esta sección se presentan resultados experimentales que muestran el funcionamiento del
observador propuesto. Para el control de la máquina se utilizaron la posición y la velocidad
medidas. El valor de posición medida en cada instante de muestreo se utiliza para determinar
los valores correspondientes de ϕα y ϕβ , almacenados previamente en una tabla, necesarios
para implementar la estrategia de control con mínimo ripple de par [61].
En la Fig. 3.16(a) se muestran las derivadas del flujo con respecto a la posición en varia-
bles αβ, obtenidas de la tabla, cuando la máquina opera a 300 r/min sin carga, mientras que en
la Fig. 3.16(b) se muestran estas mismas variables estimadas mediante el observador propuesto.
Como se aprecia, el observador estima muy bien las funciones ϕ, mediante la aproximación
por series de Fourier, utilizando la información disponible en las tensiones y corrientes de la
máquina. En la Fig. 3.16(c) se presentan las derivadas de las funciones ϕ con respecto a la
posición, calculadas también mediante la aproximación, para la misma condición de operación.
En la Fig. 3.17 se presenta un ensayo a baja velocidad. El motor se encuentra girando en
vacío a una velocidad de 10 r/min, cuando se aplica un cambio en la referencia de velocidad
hasta las 100 r/min. La velocidad medida y la estimada se muestran en las figuras 3.17(a) y (b),
respectivamente. La velocidad estimada muestra cierto ripple de alta frecuencia, consecuencia
del ruido de medición y la ganancia del observador elegida. Este ripple puede disminuirse
reduciendo la ganancia o bien mejorando las mediciones.
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Fig. 3.16. Derivada del flujo con respecto a la posición en variables αβ: reales (a); estimadas (b);
y sus derivadas estimadas (c).
Por último, en la Fig. 3.18 se muestra un ensayo de inversión del sentido de giro. Puede
observarse que el signo de la velocidad no puede determinarse precisamente a baja velocidad,
debido al ruido de medición mencionado.
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Fig. 3.17. Velocidad medida (a), y velocidad estimada (b).








































Fig. 3.18. Velocidad medida (a), y estimada (b) durante una inversión del sentido de giro.
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3.5.2 Control de velocidad sin sensor mecánico
A continuación se presentan los resultados obtenidos experimentalmente con el sistema de con-
trol sin sensores mecánicos. Para ello se emplearon las variables estimadas para cerrar los lazos
de par y velocidad, respectivamente.
En las figuras siguientes se muestra la referencia de velocidad (línea de trazos) entregada
al controlador, y la velocidad de la máquina medida (línea continua), para diferentes condiciones
de operación. En la Fig. 3.19 se presenta el comportamiento del control sin sensor en la zona
de baja velocidad, cuando la referencia de la velocidad varía de 100 r/min a 500 r/min, y
nuevamente a 100 r/min al cabo de 8 s. Si bien es posible trabajar a velocidades inferiores
a 100 r/min, la estimación en este rango se ve dificultada por el alto ruido presente en la
medición y el ripple de la corriente, debido al bajo valor de inductancia de dispersión que posee
el motor.
Por último, en la Fig. 3.20 se muestra la operación del motor desde baja velocidad
(100 r/min) hasta alta velocidad (1000 r/min). Como puede apreciarse, el comportamiento
del sistema de control a lazo cerrado empleando las variables estimadas es satisfactorio en un
amplio rango de velocidad.
3.5.2.1 Comparación con observador sinusoidal
Con el objetivo de mostrar las ventajas del observador propuesto en este capítulo frente a un
observador sinusoidal, se calcularon las corrientes de excitación según el control presentado en
el capítulo 2 [61], empleando ambos observadores. Las referencias de corriente se calcularon
empleando las estimaciones de las derivadas del flujo con respecto a la posición (mostradas en
la Fig. 3.16(b)), y el resultado para una fase se muestra en la Fig. 3.21(a).
Si se supone una distribución de fem sinusoidal, las referencias de corriente generadas
serán sinusoidales, tal como se muestra en la Fig. 3.21(b). Con estas corrientes, y las derivadas
del flujo con respecto a la posición determinadas experimentalmente (Fig. 3.2(b)), puede cal-
cularse el par electromagnético usando (2.9). El resultado de este cálculo con ambas formas
de onda de corriente se muestra en la Fig. 3.22. Como puede apreciarse, el uso del obser-
vador propuesto reduce significativamente el ripple de par con respecto a una aproximación
sinusoidal.
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Fig. 3.19. Referencia de velocidad (línea de trazos) y velocidad medida (línea continua).















Fig. 3.20. Referencia de velocidad (línea de trazos) y velocidad medida (línea continua).






























Fig. 3.21. Referencia de corriente de la fase a. Calculada mediante el observador propuesto (a), y
mediante un observador con FEM sinusoidal (b).
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Fig. 3.22. Par producido usando el observador propuesto (a), y con un observador con FEM
sinusoidal (b).
3.6 Conclusiones
En este capítulo se propuso un observador no lineal de orden reducido para estimar la fem y
la velocidad del rotor para máquinas de imanes permanentes. El observador propuesto puede
aplicarse a máquinas con forma de onda de fem inducida arbitraria. Para ello, en el modelo
usado para diseñar el observador se emplean aproximaciones por series de Fourier de la forma
de onda de fem inducida.
Para implementar el observador propuesto es necesario conocer de antemano la forma
de onda de la fem inducida, que es una función de la posición del rotor y puede determinarse
experimentalmente. La determinación de los coeficientes de las series puede realizarse haciendo
trabajar a la máquina como generador en vacío, a velocidad constante, y midiendo la tensión
instantánea en sus bornes durante algunos ciclos. Realizando el cociente entre estas tensiones
y la velocidad de la máquina se obtienen las derivadas del flujo con respecto a la posición. A
partir de ellas se pueden determinar luego los coeficientes de las series de Fourier realizando la
transformada rápida de Fourier.
Se presentó la convergencia del observador propuesto, considerando que en la aproxi-
mación por series de Fourier se incluyen N términos, y no infinitos. De aquí se demostró que el
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error de estimación no tiende a cero cuando no se incluyen todos los términos de la serie, sino
que converge de manera asintótica a un valor cercano a cero. Este valor final puede reducirse
aumentando la cantidad de armónicos considerados en la serie o aumentando la ganancia del
observador. Este resultado se comprobó también mediante simulación.
Los resultados experimentales y de simulación presentados confirman el buen desem-
peño del observador para la estimación de fem, velocidad y posición del rotor. En conse-
cuencia, esta propuesta presenta una muy buena opción para la realización de control de par
con minimización de ripple, usando la estrategia detallada en el capítulo 2. Esto se confirmó
mediante simulación y en forma experimental, para diferentes condiciones de operación del
accionamiento, usando las variables estimadas mediante el observador para cerrar el lazo de
control con minimización del ripple de par.
Además, se incluyó la comparación del observador propuesto con respecto a un obser-
vador que considera fem inducida sinusoidal, comprobándose las ventajas del primero en cuanto
a la minimización de ripple de par.

Capítulo 4
Estimación de fem usando Observadores
de Alta Ganancia
4.1 Introducción
Algunos accionamientos industriales de velocidad variable incluyen funciones de parametriza-
ción previas a la puesta en servicio. Mediante estas funciones el accionamiento determina
los parámetros del motor y del controlador, para optimizar el desempeño del conjunto. En
muchos casos, parte de los parámetros necesarios se obtienen mediante ensayos que realiza
automáticamente el accionamiento durante la puesta en servicio.
Si el accionamiento incluye la posibilidad de trabajar sin sensores mecánicos de veloci-
dad o posición, durante la puesta en servicio se deberán determinar además, los parámetros
necesarios para el observador o la estrategia empleada. Si por ejemplo, se empleara el obser-
vador presentado en el capítulo anterior, sería necesario medir la fem inducida de la máquina
y calcular la amplitud de cada componente armónico de la aproximación por series de Fourier.
Con el fin de simplificar esta tarea, en este capítulo se propone un observador para estimar la
fem inducida y la velocidad del rotor que, a diferencia del presentado en el capítulo anterior, no
necesita de una medición previa de la forma de onda de la fem inducida.
Este observador está basado en una aproximación para el cálculo de la velocidad de la
máquina utilizando la componente cero de la tensión, además de la fem inducida estimada. Se
emplea además, un observador de alta ganancia para obtener la derivada con respecto al tiempo,
de la derivada del flujo con respecto a la posición [76] [77] [78].
Para que sea posible el empleo del observador propuesto, es necesario que la máquina
tenga disponible el punto neutro de sus bobinados, y que cumpla además con ciertas condiciones
necesarias para poder calcular la velocidad del rotor mediante la aproximación propuesta. Se
estudian, además, las limitaciones de dicha aproximación, en cuanto al tipo de MCAIP a que
puede ser aplicada.
El presente capítulo está organizado de la siguiente manera. En primer lugar se presenta
el desarrollo del observador propuesto, incluyendo al observador de alta ganancia, y se realiza
el análisis de la convergencia del sistema compuesto por ambos observadores.
A continuación se presentan resultados de simulación que validan la propuesta. Se in-
cluyen resultados que muestran el desempeño del observador para máquinas con diferentes for-
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mas de onda de fem inducida y también se muestra la convergencia de ambos observadores ante
diferentes valores de ganancia. Se presentan además, resultados de simulación del sistema de
control con minimización de ripple de par empleando el observador propuesto, para diferentes
máquinas y condiciones de operación de las mismas.
Finalmente se muestran resultados obtenidos experimentalmente, usando el observador
propuesto para estimar la fem y la velocidad de un motor de imanes permanentes de flujo axial,
cuya forma de onda de fem no es ni sinusoidal ni trapezoidal. Se puede apreciar el buen com-
portamiento del observador y también del sistema completo de control sin sensor mecánico, lo
que valida la propuesta teórica.
4.2 Desarrollo del observador
Con el objetivo de estimar la fem y la velocidad de la máquina, se construye entonces un obser-
vador basado en la dinámica de la fem (3.2). De este modo, las ecuaciones para la estimación de
fem en este observador, son como las del observador propuesto en el capítulo 3, y están dadas






bω + bϕαµ 1J ¡bϕαiα + bϕβiβ¢− BJ bω
¶






bω + bϕβ µ 1J ¡bϕαiα + bϕβiβ¢− BJ bω
¶
+ g (−Riβ − beβ + vβ) , (4.1)
beα = ζα − gLiα
beβ = ζβ − gLiβ. (4.2)
Donde las variables bϕα, bϕβ y bω pueden expresarse en función de las variables estimadas
(beα y beβ). La relación entre ellas está dada por (2.22), que puede expresarse también como,
bϕα = beαbω
bϕβ = beβbω ,
(4.3)










(beαiα + beβiβ)− BJ bω2
¶










(beαiα + beβiβ)− BJ bω2
¶
+ g (−Riβ − beβ + vβ) . (4.4)
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Para expresar el observador solamente en las variables estimadas y medidas, en esta
expresión aún resta encontrar una forma para calcular la velocidad y las derivadas de las com-
ponentes ϕα y ϕβ en función de la fem estimada. Cuando la MCAIP posee fem inducida
sinusoidal, estas relaciones pueden hallarse fácilmente, dado que,
ϕα = −Ke sen (θ)












= ω2K2e , (4.6)
entonces la velocidad estimada puede expresarse como una función de la fem estimada,
bω = 1
Ke
qbe2α + be2β. (4.7)
Además, las derivadas de ϕα y ϕβ pueden calcularse como,
dϕα
dt
= −ω Ke cos (θ) = −ωϕβ = −eβ
dϕβ
dt
= −ω Ke sen (θ) = ωϕα = eα.
(4.8)
Sin embargo, cuando la forma de onda de la fem inducida difiere de la forma de onda
sinusoidal, las relaciones (4.7) y (4.8) no pueden utilizarse, y es necesario encontrar una forma
diferente de obtener estas variables. Para poder usar (4.7) la expresión ϕ2α + ϕ2β debería ser
constante. En general, esto no ocurre cuando las funciones poseen componentes armónicos.
Como ejemplo se puede calcular ϕ2α + ϕ2β para el modelo general presentado en la sección 2.2,
donde,
ϕα (θ) = −
∞X
n=1




Φβ(2n−1)cos ((2n− 1) θ)
ϕ0 (θ) = −
∞X
n=1
Φ0(2n−1)sen ((2n− 1) θ) ,
(4.9)
con,














































Φβ(2n−1)Φβ(2m−1)cos ((2n− 1) θ) cos ((2m− 1) θ) .
(4.11)
Esta expresión, para máquinas con diferentes configuraciones, es una función de la posi-
ción, y no un valor constante como en el caso de fem sinusoidal. Sin embargo, debe notarse
que esta función solamente posee componentes armónicos de orden seis y sus múltiplos. En
las figuras siguientes se muestra la función ϕ2α + ϕ2β para diferentes formas de magnetización,
número de bobinas y ancho de polo magnético (Fig. 4.1(b) y Fig. 4.2(b)).
Sin embargo, existe información sobre la máquina y la forma de onda de su fem inducida
que no está siendo utilizada en (4.11). Esta información es la contenida en la componente “0”







Φ0(2n−1)Φ0(2m−1)sen ((2n− 1) θ) sen ((2m− 1) θ) , (4.12)
que también es una función de la posición y solamente posee componentes armónicos de sexto
orden. Esta función, afectada por la constante adecuada, puede sumarse a la expresión (4.11)
para cancelar, o al menos atenuar, la variación de la misma con la posición. El valor adecuado
de la constante necesaria puede obtenerse desarrollando la expresión ϕ2α+ϕ2β+kϕ20 empleando
el modelo propuesto, y siendo k la constante a determinar. Mediante este procedimiento puede
comprobarse que el valor de k = −4 cancela gran cantidad de términos, simplificando dicha
expresión. La cancelación de la totalidad de los componentes armónicos depende de la forma
de onda de la fem inducida, es decir, de la configuración de la máquina. Esto puede apreciarse
en la Fig. 4.3(a) y en la Fig. 4.4(a), donde se grafica 4ϕ20, para las formas de onda de fem
inducida presentadas en las figuras anteriores. Como puede apreciarse, esta función presenta la
misma forma que ϕ2α + ϕ2β , por lo que puede usarse para obtener
ϕ2α + ϕ
2
β − 4ϕ20 ≈ K2, (4.13)
como se muestra en la Fig. 4.3(b) y en la Fig. 4.4(b).
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Fig. 4.1. Derivada del flujo con respecto a la posición correspondiente a la fase a, ϕa (a); función
ϕ2α + ϕ2β (b). Para γ = 0.025, Tm = 178◦, Nc = 5.





























Fig. 4.2. Derivada del flujo con respecto a la posición correspondiente a la fase a, ϕa (a); función
ϕ2α + ϕ2β (b). Para γ = 0.1655, Tm = 178◦, Nc = 1.
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Fig. 4.3. Componente 4ϕ20 (a); función ϕ2α + ϕ2β − 4ϕ20 (b). Para γ = 0.025, Tm = 178◦, Nc = 5.































Fig. 4.4. Componente 4ϕ20 (a); función ϕ2α + ϕ2β − 4ϕ20 (b). Para γ = 0.1655, Tm = 178◦, Nc = 1.
En estas figuras se puede apreciar que la aproximación a un valor constante es válida
para las formas de onda de fem mostradas. Sin embargo, dependiendo de la configuración de la
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máquina, la expresión 4ϕ20 puede no resultar suficiente para cancelar los armónicos de la fun-
ción ϕ2α + ϕ2β. En caso de que esto ocurra, ϕ2α + ϕ2β − 4ϕ20 presentará cierto ripple, es decir,
cierta variación con la posición. Dado que el ripple presente en esta aproximación se traduce
directamente en pulsaciones en la velocidad y en el par de la máquina, la aproximación por
una constante puede no ser aceptable, dependiendo de los requisitos de la aplicación. Debido
a que las variables que determinan la forma de onda de la fem, y por lo tanto de las funciones
mencionadas, son muchas, es muy difícil determinar exactamente para qué valores de ellas la
aproximación resultará aceptable. En el apéndice A se presentan resultados de esta aproxi-
mación para diferentes parámetros de diseño de la máquina.
La aproximación (4.13) puede emplearse para calcular la velocidad en función de la fem
estimada, teniendo en cuenta que,
e2α + e
2







Basado en esta aproximación, la velocidad del rotor puede calcularse como sigue,
bω = 1
K
qbe2α + be2β − 4e20, (4.15)
donde la componente cero de la fem inducida puede medirse directamente, siempre que la
máquina tenga acceso al neutro. En este caso, la componente cero de la fem será igual a la
tensión del neutro de la máquina con respecto al neutro de la fuente. En el apéndice B se
describe en detalle la forma de medir esta tensión.
Luego, a partir de la velocidad y la fem estimada pueden calcularse las componentes de
la derivadas del flujo con respecto a la posición,
bϕα = beαbω
bϕβ = beβbω ,
(4.16)
necesarias para implementar la estrategia de control con minimización de ripple de par (Fig.
2.11).
Para completar el diseño del observador, aún resta calcular las derivadas de las compo-
nentes bϕα y bϕβ con respecto al tiempo. Para ello, en el capítulo anterior se usó una aproximación
por series de Fourier. Sin embargo, dado que aquí no se incluye en el observador el modelo de
la forma de onda de la fem inducida, este método no puede utilizarse. En este caso, es nece-
sario emplear un método para calcular instántaneamente las derivadas de las señales bϕα y bϕβ,
usando la información disponible en cada muestreo.
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Existen diferentes propuestas para obtener la derivada de una señal a partir de sus valores
muestreados (el lector interesado puede referirse a [101] [102] y las referencias que allí se citan).
De ellos, uno de los métodos más usados en control no lineal es el que emplea observadores de
alta ganancia para obtener las derivadas de alguna salida o estado para utilizarlas en la estrategia
de control [103] [104] [105] [106] [107]. Por ejemplo, en [108] se emplea un observador de
alta ganancia para calcular la derivada de las corrientes con respecto al tiempo para implementar
una estrategia de control de par sin sensor de posición para motores de inducción. En [109],
este tipo de observadores se utiliza junto a una estrategia de estimación por estructura variable,
para implementar un controlador de un motor sincrónico de imanes permanente.
Este tipo de observadores puede emplearse para calcular las derivadas de las compo-
nentes de bϕ con respecto al tiempo, a partir de la información sobre bϕ obtenida de (4.16). Para
ello se propone un observador de alta ganancia de orden reducido, como el usado en [101], el
cual se comporta aproximadamente como un “derivador”. Este observador se construye em-
pleando la variable eϕ como una estimación de bϕ, y usando su derivada (deϕ/dt) como una esti-
mación de dbϕ/dt. En la sección 4.3 se describe en detalle la forma de diseñar este observador
de alta ganancia. De esta manera, las derivadas de las componentes bϕα y bϕβ pueden obtenerse




















donde χα, χβ son variables auxiliares,  es una constante de valor pequeño positivo, y la esti-



















La estimación de las derivadas de las funciones bϕ utilizando un observador de alta
ganancia puede incorporarse al estimador dado por (4.4), que incluye estimas de la derivada













(beαiα + beβiβ)− BJ bω2
¶













(beαiα + beβiβ)− BJ bω2
¶
+ g (−Riβ − beβ + vβ) , (4.19)























y las componentes de la fem, la velocidad, y las componentes de bϕ se obtienen de,
beα = ζα − gLiα
beβ = ζβ − gLiβ, (4.21)
bω = 1
K
qbe2α + be2β − 4e20, (4.22)
bϕα = beαbω
bϕβ = beβbω .
(4.23)
4.2.1 Aspectos de Implementación
De la expresión (4.16) puede apreciarse que este observador no puede utilizarse a velocidades
muy bajas, al igual que otros observadores basados en la estimación de la fem inducida. Esto
es debido a que la información sobre la velocidad se obtiene de la fem de velocidad (e = ϕ ω),
que es nula cuando la velocidad es cero. Inclusive a velocidades de operación muy bajas,
la magnitud de la fem es pequeña lo que dificulta la estima de su valor, debido al ruido de
medición y otras perturbaciones. En este rango de operación podrían emplearse estrategias de
estimación basadas en las irregularidades de la máquina [33] [34] [35] [36] [38].
Por otro lado, dado que la velocidad se calcula mediante una expresión cuadrática, no
es posible obtener el sentido de giro del rotor a partir de dicha expresión. Una forma posible de




































K2e sen2 (θ) +K2e cos2 (θ)
¢
= ωK2e , (4.25)
entonces, tomando el signo de (4.25) resulta,










= sign (ω) . (4.26)
Cuando la fem inducida no es sinusoidal, (4.25) no resulta tan sencilla, dado que el tér-
mino que multiplica a ω no será en general una constante, sino una función de la posición.
Sin embargo, (4.26) puede usarse como una buena aproximación en un amplio rango de fun-
cionamiento, exceptuando las velocidades muy bajas, entonces,
sign (bω) ≈ signµbϕαdbϕβdt − bϕβ dbϕαdt
¶
. (4.27)
Reemplazando aquí por (4.18) se obtiene,
sign (bω) ≈ sign ¡bϕαχβ − bϕβχα¢ , (4.28)




¡bϕαχβ − bϕβχα¢qbe2α + be2β − 4e20. (4.29)
Es importante destacar que, como se mencionó en la sección 4.1, el observador pre-
sentado en este capítulo se propuso con el objetivo de simplificar la tarea de determinar los
parámetros necesarios para la puesta en servicio del accionamiento. Si se emplea el observador
propuesto en este capítulo, no es necesario determinar la amplitud de cada componente ar-
mónico de la forma de onda de la fem inducida. Solamente es necesario determinar la constante
K de la expresión (4.13). Esto puede realizarse haciendo trabajar la máquina como generador a
velocidad constante, y midiendo las tensiones entre fase y neutro, en vacío, durante algunos ci-
clos. Realizando luego el cociente de estas tensiones y la velocidad de la máquina se obtienen
los valores de ϕa, ϕb, y ϕc. Transformando estas mediciones a αβ0, y realizando la operación
ϕ2α+ϕ
2
β − 4ϕ20, el valor de K se obtiene como el valor medio del resultado de dicha expresión.
Para determinar si esta aproximación resulta aceptable, pueden tomarse también los valores
máximos y mínimos para determinar así el ripple resultante.
Como se mencionó anteriormente, para la implementación de este observador es nece-
sario contar con el punto neutro de la máquina, dado que se necesita calcular la componente
“0” de la fem inducida, para emplearla en el cálculo de la velocidad. Por otro lado, dado que
las corrientes son balanceadas, y el neutro de la máquina no se conecta a la fuente, la suma de
ellas será nula (ia + ib + ic = 0), por lo que las componentes αβ pueden obtenerse midiendo
solamente dos corrientes.
Cristian Hernán De Angelo 79
En resumen, el observador propuesto en este capítulo puede implementarse mediante las
siguientes ecuaciones:
Condiciones inicialesbeα (0) , beβ (0) , χα (0) , χβ (0) .
Mediciones











































































(beαiα + beβiβ)− BJ bω2
¶













(beαiα + beβiβ)− BJ bω2
¶























beα = ζα − gLiα
beβ = ζβ − gLiβ; (4.34)
bϕα = beα1
K
qbe2α + be2β − 4e20
bϕβ = beβ1
K





¡bϕαχβ − bϕβχα¢qbe2α + be2β − 4e20. (4.36)
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4.3 Desarrollo del observador de alta ganancia
Los observadores de alta ganancia han sido empleados en el diseño de controladores para sis-
temas no lineales. Por ejemplo, se utilizan para estimar las derivadas de las salidas, con el fin
de implementar controles por realimentación de salida. Esto es posible dado que, para valores
de ganancia suficientemente altos, estos observadores se comportan aproximadamente como
“diferenciadores” [101].
En el observador propuesto en este capítulo, es necesario estimar las derivadas de las
variables estimadas bϕα y bϕβ con respecto al tiempo. Para ello se propone entonces usar un











donde bϕ es conocido (bϕ = £ bϕα bϕβ ¤T ), y siendo
bx1 = eϕ
bx2 = dbx1dt = deϕdt , (4.38)
se desea estimar x2 sin estimar x1, el cual es conocido. Para ello se propone el siguiente













donde  es un parámetro positivo pequeño. Para poder implementar el término de corrección
(dx1/dt− dbx1/dt) sería necesario conocer el valor de la derivada dx1/dt. Para evitar este
inconveniente, se propone el siguiente cambio de variables,
χ = bx2 − 1x1, (4.40)











y reemplazando de (4.39),























pero a su vez, de (4.40),
dbx1
dt













bx2 = χ+ 1x1. (4.45)















A continuación se calcula la función de transferencia del observador para mostrar que la
misma se aproxima a la de un “diferenciador”. Expresando (4.39) como,
sbx2 = 1 (sx1 − sbx1) , (4.48)
donde s es la variable de Laplace, y teniendo en cuenta que sbx1 = bx2 (por la definición de bx2),










y como puede apreciarse, cuando  −→ 0,G (s) −→ sI.
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4.4 Análisis de convergencia del observador
En esta sección se analiza la convergencia del error de estimación para la estrategia propuesta,
empleando el método de Lyapunov [100]. Para ello se define el error de estimación de fem
como,







,be = · beαbeβ
¸
,
y el error de estimación del observador de alta ganancia como,







, bx = · bx2αbx2β
¸
.


































= fβ (t) ,
(4.54)
donde fα (t) y fβ (t) representan las derivadas segundas de ϕα y ϕβ, generalmente desconoci-
das; y ω es función de eα y eβ. El observador propuesto puede expresarse entonces como,
dbeα
dt
= bx2αbω + beαbω2 1J (beαiα + beβiβ)− BJ beα + gεeα
dbeβ
dt
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Las expresiones anteriores pueden reescribirse como,
de
dt
= Ae+ ρ (e, i) + h (e,x) (4.56)
dx
dt
= f (t) , (4.57)
para el motor, y
dbe
dt
















































beαbω2 (beαiα + beβiβ)
1
J
beβbω2 (beαiα + beβiβ)















= Aεe +∆ρ+∆h−Gεe = Aoεe +∆ρ+∆h, (4.60)
dεx
dt
= f − 1

εx, (4.61)
siendoAo = A−G,∆ρ = ρ (e, i)− ρ (be, i), y∆h = h (e,x)− h (be, bx).
Aquí, las funciones∆ρ,∆h, y f se introducen como perturbaciones en la dinámica del
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error. ∆ρ es una función que se anula cuando el error εe es cero; ∆h se anulará solamente
en el caso en que los errores de estimación εe y εx sean nulos; mientras que f no se anulará,
generalmente, por más que el error de estimación sea cero. Debido a estas perturbaciones,
es posible que los errores de estimación εe y εx no tiendan a cero cuando t −→ ∞, sino que
permanezcan acotados por un valor pequeño [100]. Si ρ (e, i) satisface la condición de Lipschitz
en la primer variable, uniformemente en la segunda, en un compacto con constante γ, entonces
k∆ρk ≤ γ kεek. Además, puede suponerse que∆h es acotada por k∆hk 5 η1 kεek+η2 kεxk
y, a pesar de que f es desconocida, se sabe que sus componentes serán funciones periódicas cuya
magnitud dependerá de la velocidad y de la forma de onda de ϕ, dado que f está compuesta por
las derivadas segundas de las funciones ϕα y ϕβ. Así, puede suponerse que se conoce una cota
para ella, un valor constante φ, es decir kfk 5 φ.
La convergencia de la dinámica del error del observador de alta ganancia (4.61) puede
analizarse proponiendo la siguiente función candidata de Lyapunov,
V1 (εx) = εTxP1εx, (4.62)















εTxP1εx + fTP1εx + εTxP1f . (4.64)
Para simplificar puede tomarse P1 = I, donde I es la matriz identidad. Entonces, la





kεxk2 + 2 kfk kεxk , (4.65)





kεxk2 + 2φ kεxk , (4.66)








Entonces, la dinámica del error εx puede analizarse a partir de (4.67), expresándola




















ξ1 + φ. (4.70)
Así, ξ1 (t) puede acotarse por,















Integrando el segundo término de (4.71), se obtiene,





ξ1 (0) + φ. (4.72)






kεx (0)k+ φ. (4.73)
Como puede apreciarse, el error de estimación del observador de alta ganancia presenta
convergencia asintótica a un valor final cuya cota está dada por φ. Por esta razón, el valor final
de la cota de εx será menor cuanto más pequeño sea .
Para analizar ahora la convergencia de la dinámica del error del observador de fem (4.60)
se propone la siguiente función candidata de Lyapunov,
V2 (εe) = εTeP2εe, (4.74)



















Para simplificar puede tomarse P2 = I. Entonces, la derivada de la función V2 puede




≤ −q kεek2 + 2γ kεek2 + 2 k∆hk kεek , (4.77)
donde q es el mínimo autovalor deQ, la matriz que satisface la ecuación de Lyapunov,
AToP2 +P2Ao = −Q. (4.78)
Además, dado que k∆hk 5 η1 kεek+ η2 kεxk,
dV2
dt
≤ −q kεek2 + 2γ kεek2 + 2η1 kεek2 + 2η2 kεek kεxk . (4.79)
Como se vió en (4.73), kεxk es acotada, por lo tanto puede suponerse de manera con-
servativa que kεxk 5 Υ, entonces ([110] sección 5.8.4)
dV2
dt
≤ −q kεek2 + 2γ kεek2 + 2η1 kεek2 + 2η2Υ kεek . (4.80)
Luego, de la definición de V2, (4.80) puede escribirse como,
dV2
dt
≤ (−q + 2γ + 2η1)V2 + 2η2Υ
p
V2. (4.81)










+ γ + η1
´p












+ γ + η1
´
ξ2 + η2Υ. (4.84)
Entonces, ξ2 puede acotarse por,
ξ2 (t) ≤ exp (−σt) ξ2 (0) +
Z t
0
exp (−σ (t− τ)) η2Υdτ, (4.85)
siendo σ = (q/2− γ − η1). De aquí puede encontrarse la ganancia g para hacer que σ > 0.
Integrando el segundo término de (4.85), se obtiene,
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y de la definición de ξ2 (t), la cota para el error de estimación εe resulta,
kεek ≤ exp (−σt) kεe (0)k+ η2Υσ . (4.87)
Esta expresión establece que el error de estimación de fem presenta convergencia asin-
tótica a un valor final acotado por η2Υ/σ. Este valor depende del valor máximo que pueda
tomar el error de estimación εx (dado que Υ es la cota de kεxk) que, como se vió es función de
. A su vez, la cota final para el error εe puede reducirse aumentando la ganancia g.
4.4.1 Consideraciones adicionales
A similares conclusiones a las presentadas en la sección anterior puede arribarse si se analiza la
convergencia empleando la técnica de perturbación singular. Para demostrar esta aseveración,
se presentan a continuación los lineamientos generales que permiten estudiar la convergencia a
partir de la técnica mencionada. El lector interesado puede dirigirse a [103] [105] [106] [107]
y las referencias que se encuentran en estos trabajos.








= f − εx. (4.89)
Así, cuando se hace  = 0, la ecuación diferencial (4.89) se convierte en,
0 = −εx. (4.90)
La raíz de esta expresión puede escribirse como,
εx = r (t, εe) = 0, (4.91)
obteniéndose así el modelo reducido,
dεe
dt















, donde τ =
t− t0

, en esta nueva escala de tiempos (τ), el sistema
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(4.89) se convierte en,
dεx
dτ
= f − εx. (4.94)
Con ello, las variables t y εe pueden verse ahora como lentamente variantes, dado que
en la escala de tiempos τ , están dadas por
t = t0 + τ , (4.95)
εe = εe (t0 + τ , ) . (4.96)
Si ahora se hace  = 0, estas variables se “congelan” en el tiempo en los valores t = t0




con un punto de equilibrio en εx = 0. Esta última expresión se llama “modelo de capa límite”.
Claramente, el modelo de capa límite es globalmente exponencialmente estable, y el
estudio de la estabilidad del modelo reducido requiere el análisis de la estabilidad de,
dεe
dt
= Aoεe +∆ρ (εe, i) +∆h (εe,0) = Aoεe +∆ρ (εe, i) , (4.98)
que fue estudiada en la sección 3.3 y, como se demostró, eligiendo adecuadamente la ganancia g,
la dinámica del error es uniformemente asintóticamente estable, y converge exponencialmente
al punto de equilibrio εe = 0.
Luego, siguiendo los lineamientos del teorema 9.4 de [100], si los estados iniciales
εe (t0) = ξ () y εx (t0) = ς () son funciones suaves de , existen constantes positivas µ1, µ2,
y ∗, tales que para todo kξ (0)k < µ1, kς (0)k < µ2, y 0 <  < ∗ el problema de perturbación
singular (4.88)-(4.89) tiene solución única εe (t, ), εx (t, ) definida para todo t ≥ t0 ≥ 0, y,
εe (t, )− εe (t) = O () , (4.99)
εx (t, )− bεx (t/) = O () , (4.100)
se mantiene uniformemente para t ∈ [t0,∞), donde εe (t) y bεx (t/) son las soluciones de los
sistemas reducido (4.98) y de capa límite (4.97). Esto implica que, dado que tanto el sistema
reducido como el de capa límite convergen a cero, la solución del sistema completo puede
converger a un valor distinto de cero, pero dicho valor será de orden O (). Este resultado
coincide con el anterior en que el valor de la cota final del error de estimación será de orden
O () .
Cristian Hernán De Angelo 89
4.5 Resultados de simulación
En esta sección se presentan resultados de simulación numérica para el observador propuesto
en el presente capítulo y para el sistema de control de velocidad a lazo cerrado empleando dicho
observador. El funcionamiento correcto del observador se comprobó en tres tipos diferentes de
máquinas. Se consideraron las siguientes tres máquinas:
• MCAIP con fem sinusoidal (ideal);
• MCAIP con fem trapezoidal (ideal);
• MCAIP cuya fem no es ni sinusoidal ni trapezoidal (MCAIP de flujo axial, existente en el
laboratorio del GEA - UNRC, con forma de onda determinada experimentalmente [111]).
Para la simulación de todas las máquinas se emplearon los mismos parámetros (Tabla
4.1), tanto eléctricos como mecánicos, cambiando únicamente la forma de onda de la fem in-
ducida. La forma de onda de fem inducida se incluyó en el modelo de la máquina mediante una
tabla ϕ vs. θ, de la cual se leen las funciones ϕa, ϕb, y ϕc para cada posición instantánea. La
forma de onda correspondiente a la MCAIP de flujo axial se relevó experimentalmente, mien-
tras que las otras dos se generaron mediante el modelo presentado en el capítulo 2. Todas estas
formas de onda se normalizaron para obtener el mismo valor de K en el cálculo de la veloci-
dad estimada (4.15). Los parámetros utilizados corresponden a la MCAIP de flujo axial. Dado
que la inductancia de dispersión de esta máquina es muy baja, en el prototipo experimental se
agregaron inductores externos en serie para disminuir el ripple de corriente. Estos inductores
también se modelaron y se incluyeron en las simulaciones.
Para todas las simulaciones se incluyó el modelo del inversor fuente de tensión con mo-
dulación por ancho de pulsos y lazo de control de corriente que alimenta a la máquina, con el
objetivo de simular condiciones más cercanas al sistema real.
4.5.1 Observador
En una primera instancia, para evaluar el comportamiento del observador propuesto, se si-
mularon diferentes condiciones de operación de la máquina trabajando a lazo cerrado con las
variables reales. El observador se empleó solamente como estimador, para comparar las va-
Tabla 4.1. Parámetros de la MCAIP de Flujo Axial
Motor Trifásico de Imanes Permanentes
16 polos, 4000 r/min 30 kW
R = 10mΩ L = 100 µH
J = 0.78Kgm2 B = 0.0015 Kgm2/s
K = 0.5021
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riables estimadas con las reales (Fig. 4.5). Las ganancias del observador se fijaron en g = 400
y  = 2× 10−5, ya que satisfacen el desempeño deseado.
4.5.1.1 MCAIP con fem sinusoidal
Esta máquina posee forma de onda de fem inducida sinusoidal, como puede apreciarse en la
Fig. 4.6(a), donde se muestra la forma de onda real de la derivada del flujo con respecto a la
posición (función ϕ) para la fase a de la máquina, cuando ésta trabaja a una velocidad constante
de 100 r/min. En la Fig. 4.6(b) se presenta la forma de onda de las componentes αβ0 de las
funciones ϕ donde, como puede apreciarse, la componente cero es nula.
En la Fig. 4.7(a) se muestran las componentes αβ de las funcionesϕ estimadas mediante
el observador, mientras que en la Fig. 4.7(b) se muestran las derivadas de dichas funciones
estimadas por el observador de alta ganancia. Como puede apreciarse el observador propuesto
estima muy bien las funciones ϕ y sus derivadas para la forma de onda considerada.
En la Fig. 4.8 se puede comprobar el desempeño de la estimación de velocidad. En la
Fig. 4.8(a) se presenta la velocidad real del motor, que va desde una velocidad cercana a cero















































Fig. 4.5. Esquema del sistema de control de velocidad empleando sensor de posición.
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Fig. 4.6. Derivada del flujo con respecto a la posición, de la fase a (a) y en componentes αβ0 (b).
Variables reales.






























Fig. 4.7. Derivada del flujo con respecto a la posición (a) y su derivada (b), en variables αβ
Variables estimadas.
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Fig. 4.8. Velocidad real (a) y estimada (b).
Para comprobar el análisis de convegencia presentado anteriormente, y el efecto que
producen diferentes valores de ganancia, se simuló la evolución del observador partiendo de
un error de estimación apreciable. En todos los casos la máquina se encuentra trabajando a
100 r/min, mientras que el observador parte de condiciones iniciales nulas. En la Fig. 4.9 se
presenta la evolución de la norma del error de estimación de fem kεek y del error de velocidad
εω para g = 100 (línea de puntos), g = 200 (línea de puntos y trazos), g = 400 (línea de
trazos), y g = 800 (línea continua). En este caso el error inicial se incluyó solamente en el
observador de fem. Como puede apreciarse, a medida que se aumenta el valor de la ganancia g
la convergencia del error de estimación se hace más rápida. La ganancia del observador de alta
ganancia empleada fue  = 2× 10−5.
En la Fig. 4.10 se presenta la evolución de la norma del error de estimación de fem
kεek, y en la Fig. 4.11 la evolución de la norma del error de estimación del observador de alta
ganancia kεxk, para diferentes valores de . Aquí se incluyó error en las condiciones iniciales de
la estimación de fem y del observador de alta ganancia. Las figuras Fig. 4.10(a) y Fig. 4.11(a)
corresponden al valor de  usado en las simulaciones anteriores. Como se observa, al aumentar
el valor de  no sólo disminuye la velocidad de convergencia, sino que también aumenta el
valor final al que tiende la norma del error. Esto último es aún más notable en la norma del
error de fem (Fig. 4.10), donde puede apreciarse la influencia que presenta el observador de
alta ganancia sobre la fem estimada, tal como se concluyó en el análisis de convergencia. La
ganancia del observador de fem fue fijada en g = 400.
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Fig. 4.9. Norma del error de estimación de fem, kεek (a); y error de estimación de velocidad, εω
(b); para g = 100 (línea de puntos), g = 200 (línea de puntos y trazos), g = 400 (línea de trazos),






















Fig. 4.10. Norma del error de estimación de fem, kεek, para  = 2 × 10−5 (a);  = 2 × 10−4 (b);
 = 2× 10−3 (c).


























Fig. 4.11. Norma del error de estimación del observador de alta ganancia, kεxk, para  = 2×10−5
(a);  = 2× 10−4 (b);  = 2× 10−3 (c).
4.5.1.2 MCAIP con fem trapezoidal
Para una máquina ficticia se diseñó una forma de onda de fem inducida prácticamente trape-
zoidal como se observa en la Fig. 4.12(a), donde se muestra la forma de onda real de la función
ϕ de la fase a, para la máquina operando a una velocidad constante de 100 r/min. En la Fig.
4.12(b) se presenta la forma de onda de las componentes αβ0 de las funciones ϕ. Aquí puede
apreciarse que esta máquina, a diferencia de la anterior, presenta componente cero con valor
no nulo. De esta componente se obtiene información adicional para el cálculo de la velocidad,
como se mostró en la Fig. 4.3(a).
En la Fig. 4.13(a) y en la Fig. 4.13(b) se muestran las componentes αβ de las funciones
ϕ estimadas y sus derivadas estimadas por el observador de alta ganancia, respectivamente.
Puede apreciarse que el observador propuesto estima muy bien las funciones ϕ. Con respecto a
sus derivadas, puede decirse que la estimación es aceptable, aunque se observan las dificultades
para estimar los cambios de pendiente abruptos, debido a las limitaciones del ancho de banda
del observador de alta ganancia. Si se quisiera mejorar aún más la estimación podría disminuirse
el valor de , aunque esto podría producir efectos no deseados debido al ruido de medición y
otras perturbaciones.
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Fig. 4.12. Derivada del flujo con respecto a la posición, de la fase a (a) y en componentes αβ0 (b).
Variables reales.






























Fig. 4.13. Derivada del flujo con respecto a la posición (a) y su derivada (b), en variables αβ
Variables estimadas.
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En la Fig. 4.14 se muestra el desempeño de la estimación de velocidad cuando el motor
en vacío es llevado desde una velocidad próxima a cero hasta las 100 r/min. Se presenta aquí
la velocidad real del motor (Fig. 4.14(a)) y la estimada por el observador (Fig. 4.14(b)).
Para esta MCAIP, también se simuló la evolución del observador partiendo de un error
de estimación no nulo, para verificar el efecto que producen diferentes valores de ganancia. Al
igual que antes, la máquina se encuentra trabajando a 100 r/min, mientras que el observador
de fem parte de condiciones iniciales nulas. En la Fig. 4.15 se presenta la evolución de la
norma del error de estimación de fem kεek y del error de velocidad εω para g = 100 (línea
de puntos), g = 200 (línea de puntos y trazos), g = 400 (línea de trazos), y g = 800 (línea
continua). Como en el caso anterior, se puede apreciar que a medida que se aumenta el valor
de la ganancia g la convergencia del error de estimación se hace más rápida. Sin embargo, en
este caso el incremento de la ganancia aumenta las oscilaciones durante el transitorio, pudiendo
llegarse a valores no deseables. Para el observador de alta ganancia se empleó  = 2× 10−5.
































Fig. 4.14. Velocidad real (a) y estimada (b).
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Fig. 4.15. Norma del error de estimación de fem, kεek (a); y error de estimación de velocidad, εω
(b); para g = 100 (línea de puntos), g = 200 (línea de puntos y trazos), g = 400 (línea de trazos),
g = 800 (línea continua).
En las figuras 4.16 y 4.17 se presenta la evolución de la norma del error de estimación
de fem kεek y de la norma del error de estimación del observador de alta ganancia kεxk, res-
pectivamente, para diferentes valores de , manteniendo g = 400. Aquí se incluyó error en
las condiciones iniciales de ambos observadores. Las figuras 4.16(a) y 4.17(a) corresponden al
valor de  usado en las simulaciones anteriores.
Como en el caso anterior se observa que al aumentar el valor de  disminuye la veloci-
dad de convergencia, y aumenta el valor final al que tiende la norma del error. Incluso puede
apreciarse que este valor final es proporcional a . Además, se observa que el valor final al que
tiende la norma del error de estimación es mayor que en el caso de la MCAIP de fem sinusoidal,
para cada valor de . Esto es debido a que la función desconocida f (la derivada segunda de ϕ)
es mayor para esta forma de onda, y por lo tanto su cota (φ) será también mayor, resultando en
un mayor valor final (φ).






















Fig. 4.16. Norma del error de estimación de fem, kεek, para  = 2 × 10−5 (a);  = 2 × 10−4 (b);


























Fig. 4.17. Norma del error de estimación del observador de alta ganancia, kεxk, para  = 2×10−5
(a);  = 2× 10−4 (b);  = 2× 10−3 (c).
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4.5.1.3 MCAIP de flujo axial
Como se mencionó anteriormente, para simular esta MCAIP se empleó la forma de onda de
ϕ determinada experimentalmente, haciendo trabajar la máquina como generador a velocidad
constante y midiendo su fem y su velocidad en vacío. En la Fig. 4.18(a) se muestra la forma
de onda de la función ϕ real correspondiente a la fase a de la máquina operando a velocidad
constante (100 r/min). Al igual que los casos anteriores, en la Fig. 4.18(b) se muestra la
forma de onda de las componentes αβ0 de las funciones ϕ, donde se puede ver además que esta
máquina posee componente cero con valor no nulo, necesaria para el cálculo de la velocidad
(ver Fig. 4.2 y Fig. 4.4).
Las componentes αβ de las funciones ϕ estimadas y sus derivadas estimadas por el
observador de alta ganancia se muestran en las figuras 4.19(a) y 4.19(b), respectivamente. Al
igual que en los casos anteriores se observa que el observador propuesto estima de manera
aceptable las funciones ϕ y sus derivadas.
En la Fig. 4.20(a) se muestra la velocidad real de la máquina para las mismas condi-
ciones simuladas con las MCAIP anteriores. La velocidad estimada por el observador se mues-
tra en la Fig. 4.20(b).




























Fig. 4.18. Derivada del flujo con respecto a la posición, de la fase a (a) y en componentes αβ0 (b).
Variables reales.
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Fig. 4.19. Derivada del flujo con respecto a la posición (a) y su derivada (b), en variables αβ.
Variables estimadas.
































Fig. 4.20. Velocidad real (a) y estimada (b).
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Al igual que en los casos anteriores se muestra la evolución del observador partiendo de
un error de estimación no nulo, para la máquina trabajando a 100 r/min. En la Fig. 4.21 se
presenta la evolución de la norma del error de estimación de fem kεek y del error de velocidad
εω para diferentes valores de ganancia g y error inicial en el observador de fem. Se aprecia
también aquí que a medida que se aumenta el valor de la ganancia g la convergencia del error
de estimación se hace más rápida. La ganancia del observador de alta ganancia fue fijada en
 = 2× 10−5, al igual que en los casos anteriores.
Por último, en las figuras 4.22 y 4.23 se presenta la evolución de la norma del error de
estimación de fem kεek y de la norma del error de estimación del observador de alta ganancia
kεxk, respectivamente. Se muestran resultados para diferentes valores de , con error en las
condiciones iniciales de ambos observadores. Las figuras 4.22(a) y 4.23(a) corresponden al
valor de  usado en las simulaciones anteriores. Como en los casos previos se aprecia que al
disminuir el valor de  aumenta la velocidad de convergencia, y disminuye el valor final al
que tiende la norma del error. Sin embargo, valores de  demasiado pequeños pueden producir
oscilaciones no deseadas durante la convergencia del observador. También puede apreciarse
que el valor final al que tiende la norma del error de estimación es mayor que en el caso de
la MCAIP de fem sinusoidal, aunque menor que en el caso de la MCAIP de fem trapezoidal,
debido al valor de la cota de la función f para esta forma de onda. Al igual que en los casos
anteriores, la ganancia del observador de fem se mantuvo en g = 400.























Fig. 4.21. Norma del error de estimación de fem, kεek (a); y error de estimación de velocidad, εω
(b); para g = 100 (línea de puntos), g = 200 (línea de puntos y trazos), g = 400 (línea de trazos),
g = 800 (línea continua).






















Fig. 4.22. Norma del error de estimación de fem, kεek, para  = 2 × 10−5 (a);  = 2 × 10−4 (b);


























Fig. 4.23. Norma del error de estimación del observador de alta ganancia, kεxk, para  = 2×10−5
(a);  = 2× 10−4 (b);  = 2× 10−3 (c).
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Los valores de las ganancias g y  empleadas en las simulaciones fueron seleccionados
de manera de obtener un buen desempeño de la estimación para cualquiera de las MCAIP
simuladas. La elección de estas ganancias debe realizarse de tal manera que las dinámicas de
ambos observadores estén suficientemente separadas, lo que implica que el valor de  debe
ser suficientemente pequeño para que la dinámica del observador de alta ganancia no perturbe
la convergencia de la estimación de fem, como se mostró en la sección 4.4.1. Además, del
análisis de las figuras 4.21, 4.22 y 4.23 que muestran la convergencia del error de estimación
para diferentes valores de ganancias (g y ), puede apreciarse que a medida que se aumenta g el
transitorio de convergencia de la estimación de fem comienza a hacerse más oscilatorio, debido
al acercamiento entre las dinámicas de ambos observadores.
En cuanto a la elección de  puede apreciarse que valores cercanos a  = 2× 10−3 o su-
periores, producen un error apreciable en régimen permanente. Este error disminuye a medida
que  decrece. El valor  = 2 × 10−4 produce resultados satisfactorios para las MCAIP sinu-
soidales y de flujo axial, aunque el error en régimen permanente es apreciable para la MCAIP
trapezoidal (Fig. 4.16(b)). Esto motiva la elección del valor  = 2× 10−5 para el observador de
alta ganancia. Para este valor, el error de estimación en régimen permanente es prácticamente
despreciable, aunque la convergencia presenta ciertas oscilaciones durante el transitorio. Este
comportamiento no afecta al comportamiento del observador completo, como puede apreciarse
en las variables estimadas. Sin embargo, en la implementación práctica, donde el ruido presente
en la medición es elevado, puede no ser posible trabajar con valores de ganancia tan elevados.
4.5.2 Control de velocidad sin sensor mecánico
En esta sección se presentan resultados de simulación del sistema de control de velocidad a lazo
cerrado empleando las variables estimadas mediante el observador para cerrar el lazo de control.
El esquema de control implementado es el presentado en la Fig. 4.24, usando el observador
propuesto en este capítulo. Nuevamente se simularon tres tipos diferentes de máquinas, para
evaluar el funcionamiento de la estrategia de control sin sensor mecánico para diferentes formas
de onda de fem inducida:
• MCAIP con fem sinusoidal (ideal);
• MCAIP con fem trapezoidal (ideal);
• MCAIP de flujo axial.
Para la simulación de todas las máquinas se emplearon los mismos parámetros, tanto
eléctricos como mecánicos, cambiando únicamente la forma de onda de la fem inducida.
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Fig. 4.24. Esquema del sistema de control de velocidad sin sensor mecánico de posición, con
minimización de ripple de par.
En las figuras siguientes se muestran los resultados de simulación correspondientes a las
tres máquinas. Para cada máquina se muestra la forma de onda de la derivada del flujo con res-
pecto a la posición, correspondiente a una fase del estator (figuras 4.25(a), 4.29(a) y 4.33(a))
cuando la máquina opera a 100 r/min. Para la misma condición de operación se muestra el par
desarrollado por la máquina, Te (figuras 4.25(b), 4.29(b) y 4.33(b)). Como puede apreciarse, el
par no presenta componentes armónicos de la frecuencia fundamental, de magnitud importante.
Solamente se observa un componente de ripple de alta frecuencia, producido por el ripple exis-
tente en la corriente debido a la conmutación de las llaves del inversor, dado que el par que se
muestra es el calculado usando estas corrientes mediante la expresión (2.9).
Luego se muestra la velocidad real de la máquina (línea continua) y la referencia de
velocidad (línea de trazos) aplicada al controlador para dos zonas de trabajo diferentes. En
primer lugar (figuras 4.26, 4.30 y 4.34) se fija una referencia de velocidad de 250 r/min para
la máquina en vacío. Al cabo de 4 s se aplica un par de carga de 11.25 Nm. En las figuras
4.27, 4.31 y 4.35, la referencia de velocidad del controlador se fijó en 1000 r/min para la
máquina partiendo en vacío, y al cabo de 15 s se aplicó un par de carga de 11.25 Nm. En
ambas zonas de operación, y para las tres máquinas, puede apreciarse un buen desempeño del
esquema de control, aún en presencia del par de carga. Debe aclararse, sin embargo, que si bien
el par de carga es rechazado por el control a lazo cerrado debido a la ganancia seleccionada
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para el controlador de velocidad, en realidad existe un error pequeño en régimen permanente
cuando esta perturbación está presente. Este error es producido por la perturbación que no fue
modelada en el diseño del observador [16], y sus consecuencias y la manera de solucionarlo
serán tratados en detalle en el capítulo siguiente.
Finalmente, en las figuras 4.28, 4.32, y 4.36 se presenta la velocidad real (línea continua)
y la referencia de velocidad (línea de trazos) durante una inversión del sentido de giro. Como
se mencionó anteriormente, el observador propuesto no puede ser usado a velocidad cero, por
lo que se agregó una histéresis alrededor de la velocidad cero para permitir la inversión de
velocidad sin provocar una indeterminación en el cálculo. Con ello, si bien la máquina no
puede operar en forma sostenida a baja velocidad (o nula), sí es posible el cruce por esta zona
durante la inversión de sentido de giro. Puede apreciarse que el esquema presenta un buen
funcionamiento si se emplea la expresión propuesta en este trabajo para determinar el signo de
la velocidad.
4.5.2.1 MCAIP con fem sinusoidal



























Fig. 4.25. Derivada del flujo con respecto a la posición, de la fase a (a) y par desarrollado por la
máquina (b). Variables reales.
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Fig. 4.26. Referencia de velocidad (línea de trazos) y velocidad real (línea continua).















Fig. 4.27. Referencia de velocidad (línea de trazos) y velocidad real (línea continua).

















Fig. 4.28. Referencia de velocidad (línea de trazos) y velocidad real (línea continua).
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4.5.2.2 MCAIP con fem trapezoidal



























Fig. 4.29. Derivada del flujo con respecto a la posición, de la fase a (a) y par desarrollado por la
máquina (b). Variables reales.
















Fig. 4.30. Referencia de velocidad (línea de trazos) y velocidad real (línea continua).















Fig. 4.31. Referencia de velocidad (línea de trazos) y velocidad real (línea continua).
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Fig. 4.32. Referencia de velocidad (línea de trazos) y velocidad real (línea continua).
4.5.2.3 MCAIP de flujo axial



























Fig. 4.33. Derivada del flujo con respecto a la posición, de la fase a (a) y par desarrollado por la
máquina (b). Variables reales.
















Fig. 4.34. Referencia de velocidad (línea de trazos) y velocidad real (línea continua).
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Fig. 4.35. Referencia de velocidad (línea de trazos) y velocidad real (línea continua).

















Fig. 4.36. Referencia de velocidad (línea de trazos) y velocidad real (línea continua).
4.6 Resultados experimentales
Para validar la estrategia de control y el observador propuestos, se realizó la implementación
de ellos en un prototipo experimental. Se empleó una MCAIP de flujo axial, alimentada por un
inversor fuente de tensión con modulación por ancho de pulsos y lazo de control de corriente.
Tanto el observador como la estrategia de control se implementaron en una PC Pentium, en
lenguaje C++, sobre plataforma QNX. Para la medición de tensiones y corrientes se emplearon
sensores de efecto hall convencionales. Se midieron las corrientes correspondientes a dos de
las fases y las tensiones entre fase y neutro de las tres fases de la máquina. Estas variables se
adquirieron mediante conversores analógico-digitales de 12 bits, con un tiempo de muestreo de
200 µs. Con el objetivo de comparar las variables estimadas con las reales, se midió también la
posición y la velocidad de la máquina mediante un encoder óptico de 1024 pulsos.
Las ecuaciones diferenciales del observador se discretizaron mediante el método de
Euler, y las del observador de alta ganancia se escalaron apropiadamente para evitar problemas
de precisión numérica con valores de  muy pequeños [101]. En el Apéndice B se presentan
más detalles respecto de la implementación y también de los algoritmos empleados.
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A diferencia de las simulaciones, las ganancias del observador fueron fijadas en g = 800
y  = 2 × 10−4, ya que satisfacen el desempeño deseado. La ganancia del observador de alta
gananacia debió ser disminuida debido al alto ruido presente en las mediciones. Dado que se
disminuyó esta ganancia, fue posible aumentar la ganancia de la estimación de fem, lográndose
un desempeño similar al obtenido por simulación.
4.6.1 Observador
Se muestran aquí los resultados obtenidos mediante el prototipo experimental para el observador
propuesto. Para ello, el control de la máquina se realizó usando la posición y la velocidad
medidas. El valor de posición medida en cada instante de muestreo se utilizó para determinar
los valores correspondientes de ϕα y ϕβ, almacenados previamente en una tabla, necesarios
para la estrategia de control con mínimo ripple de par [61].
En la Fig. 4.37(a) se muestran las formas de onda de estas funciones, obtenidas de
la tabla, cuando la máquina opera a 300 r/min sin carga, mientras que en la Fig. 4.37(b) se
muestran estas mismas variables estimadas mediante el observador propuesto. Como se aprecia,
el observador estima muy bien la forma de onda de las funciones ϕ, utilizando únicamente la
información disponible en las tensiones y corrientes de la máquina. El comportamiento del
observador de alta ganancia puede verse en la Fig. 4.37(c), donde se presentan las derivadas de
las funciones ϕ para la misma condición de operación. Es posible notar la similitud entre esta
forma de onda y la obtenida por simulación (Fig. 4.19(b)). Se aprecia aquí el efecto del ruido
de medición producido por el alto ripple de las corrientes del inversor, lo que limita el valor
mínimo de  posible (máxima ganancia del observador de alta ganancia).
En la Fig. 4.38 se presenta un ensayo a baja velocidad. El motor se encuentra girando en
vacío a una velocidad de 10 r/min, cuando se aplica un cambio en la referencia de velocidad
hasta las 100 r/min. La velocidad medida y la estimada se muestran en la Fig. 4.38(a) y en la
la Fig. 4.38(b), respectivamente. Puede apreciarse aquí también el efecto del ruido de medición.
Por último, en la Fig. 4.39 se muestra un ensayo de inversión del sentido de giro, desde
500 r/min a −500 r/min. Puede observarse que el signo de la velocidad no puede determi-
narse precisamente a baja velocidad, debido al ruido de medición mencionado.
4.6.2 Control de velocidad sin sensor mecánico
Por último, se presentan en esta sección los resultados obtenidos experimentalmente con el
sistema de control sin sensores mecánicos, utilizando el observador propuesto en este capítulo.
Para ello se emplearon las variables estimadas, bϕα, bϕβ , y bω, para cerrar los lazos de par y
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velocidad, respectivamente.
En las figuras 4.40 y 4.41 se muestra la referencia de velocidad (línea de trazos) dada al
controlador, y la velocidad de la máquina medida (línea continua), para diferentes condiciones
de operación. En la Fig. 4.40 es posible ver el comportamiento del sistema completo en la zona
de baja velocidad, cuando la referencia de velocidad es llevada de 100 r/min a 500 r/min, y
nuevamente a 100 r/min al cabo de 10 s. Si bien es posible trabajar a velocidades inferiores
a 100 r/min, la estimación en este rango se ve dificultada por el alto ruido presente en la
medición y el alto ripple de la corriente, debido principalmente al bajo valor de inductancia de
dispersión que posee el motor.












































Fig. 4.37. Derivada del flujo con respecto a la posición en variables αβ: medidas (a); estimadas
(b); y sus derivadas estimadas (c).
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Por último, en la Fig. 4.41 se muestra la operación del motor desde baja velocidad
(100 r/min) hasta alta velocidad (1000 r/min). Como puede apreciarse, el comportamiento
del sistema de control a lazo cerrado empleando las variables estimadas es satisfactorio en un
amplio rango de velocidad.
































Fig. 4.38. Velocidad medida (a), y velocidad estimada (b).
































Fig. 4.39. Velocidad medida (a), y velocidad estimada (b).
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Fig. 4.40. Referencia de velocidad (línea de trazos) y velocidad medida (línea continua).















Fig. 4.41. Referencia de velocidad (línea de trazos) y velocidad medida (línea continua).
4.7 Conclusiones
En este capítulo se propuso un observador diferente al propuesto en el capítulo anterior. Su
principal ventaja es que se simplifican los ensayos a realizar durante la puesta en servicio del
accionamiento sin sensores mecánicos para MCAIP con forma de onda de fem no sinusoidal.
La particularidad de este observador es el empleo de una aproximación para calcular
la velocidad a partir de la fem estimada, y un observador de alta ganancia para calcular las
derivadas con respecto al tiempo de las derivadas del flujo con respecto a la posición.
La aproximación propuesta permite emplear el observador para estimar la fem y la ve-
locidad en una gran variedad de MCAIP, aunque no de todas ellas. Con ello, se evita calcular
las amplitudes de todas las componentes armónicas de la fem inducida. En cambio, solamente
es necesario obtener el valor de una constante que puede determinarse mediante un ensayo sen-
cillo.
En este capítulo se mostró en forma analítica la convergencia del observador propuesto,
demostrándose que el error de estimación no tiende a cero, sino que converge de manera asin-
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tótica a un valor pequeño, próximo a cero. Este valor puede disminuirse aumentando las ganan-
cias del observador, aunque valores muy grandes de estas ganancias pueden causar efectos no
deseados durante el transitorio de convergencia del observador. Estos resultados se validaron
mediante simulación.
Se mostró además, mediante simulación numérica, el comportamiento del observador
y de la estrategia de control sin sensores mecánicos, para diferentes formas de onda de fem
inducida. Se pudo comprobar el buen desempeño del mismo para las formas de onda simuladas.
La propuesta se validó experimentalmente en un prototipo de laboratorio. En el prototipo
se implementó el observador propuesto y se comprobó el funcionamiento del observador de
fem y del observador de alta ganancia para una MCAIP cuya forma de onda de fem no es
ni sinusoidal ni trapezoidal. Luego se empleó el observador para implementar la estrategia
de control con minimización de ripple de par, usando las variables estimadas en los lazos de
control. Se comprobó que el sistema presenta un desempeño satisfactorio en un amplio rango
de velocidad, aunque no puede emplearse a velocidades muy bajas, próximas a cero.
Capítulo 5
Compensación del par de carga
5.1 Introducción
Los accionamientos con MCAIP son ampliamente empleados en aplicaciones de alto desem-
peño. Un requerimiento de suma importancia, en este tipo de aplicaciones, es la robustez del
accionamiento frente a cambios de par de carga u otras perturbaciones externas (por ejemplo, la
variación de los parámetros mecánicos debido a cambios en la carga de la máquina). Cuando el
par de carga puede predecirse o medirse, es posible compensar estas perturbaciones de manera
sencilla, incluyendo el valor de par para producir la compensación dentro del controlador. Sin
embargo, esta situación no es la más común; ya que, generalmente, no es posible conocer el par
de carga, y su medición requiere de instrumentos de alto costo, que encarecen el accionamiento.
Esto ha llevado a desarrollar diferentes propuestas usando, por ejemplo, observadores de estado
[15] o de perturbación [14] para estimar las perturbaciones de par e implementar un control que
permita compensar dichas perturbaciones.
Cuando en el accionamiento se emplean, además, observadores para estimar el flujo,
la posición o la velocidad, con el fin de eliminar los sensores mecánicos, estas perturbaciones
son aún más perjudiciales. Esto se debe a que los observadores se basan en un modelo de la
máquina que generalmente no incluye el par de carga, dado que normalmente es desconocido.
Así, estas perturbaciones aparecen como errores en el modelo que afectan la convergencia de
los observadores [16].
Por ello, para mejorar el desempeño de los observadores presentados en los capítulos
anteriores, en este capítulo se propone una extensión que permite estimar las perturbaciones
producidas por el par de carga, al igual que otras perturbaciones mecánicas [79]. Además, el par
de carga estimado es usado en una compensación “feedforward”, obteniéndose una estrategia
de control de velocidad de alto desempeño dinámico, sin utilizar sensores mecánicos.
El capítulo está organizado de la siguiente manera. En la sección que sigue se presenta
la extensión propuesta para el observador de fem, con el fin de estimar, además, el par de
carga. Luego se describe la manera de emplear la estimación del par de carga para mejorar el
desempeño de la estrategia de control a lazo cerrado. Por último, se presentan resultados de
simulación que validan la propuesta.
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5.2 Observador extendido no lineal
Con el propósito de estimar la fem inducida, la velocidad del rotor y el par de carga, se em-
plea uno de los observadores propuestos en los capítulos anteriores, extendiendo el vector de
estados al agregar el par de carga como un estado adicional a estimar. El desarrollo podría
realizarse para cualquiera de los observadores presentados en los capítulos anteriores, obtenién-
dose resultados similares. Sin embargo, se emplea el observador presentado en el capítulo 3
por una cuestión de simplicidad del desarrollo, dado que contiene solamente dos ecuaciones
diferenciales, a comparación de las cuatro que posee el observador presentado en el capítulo 4.
Para incluir, dentro de las posibles perturbaciones, la variación de parámetros mecáni-
cos, se considerará también desconocido el par provocado por el rozamiento dinámico. Para





























































Dado que no se conoce ningún modelo del par de carga, como aproximación se supone
que es lentamente variante, mucho más lento que el resto de la dinámica del sistema. Esta
suposición cubre la mayoría de los casos de aplicación. Aceptada esta suposición, el par de
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En tal caso, se propone el siguiente observador de orden reducido extendido, para esti-































donde la ganancia g puede elegirse de la misma manera que en los casos anteriores, y la es la
ley de adaptación que se debe determinar. Esta ley debe calcularse de forma de garantizar la
convergencia del error de estimación en el par estimado.
5.2.1 Desarrollo de la ley de adaptación para estimación de par
La ley de adaptación para estimar el par de carga puede diseñarse mediante el método de Lya-












y el error de estimación de par como,













































s be2α + be2βbϕ2α + bϕ2β + 1J bϕα ¡bϕαiα + bϕβiβ¢
dbϕβ
dt
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y el observador propuesto,
dbeα
dt
= bρα − 1J bϕα bTL + gεα
dbeβ
dt

















∆ρ = ρ− bρ, ϕ = · ϕαϕβ
¸
, bϕ = · bϕαbϕβ
¸
.
Para diseñar la ley de adaptación la, se propone la siguiente función candidata de Lya-
punov,
V = εTePεe + Γ−1ε2TL , (5.10)
siendo P una matriz simétrica positiva definida, y Γ una constante positiva.













y reemplazando de (5.9),
dV
dt
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Si además, se expresa el par de carga estimado en función del error de estimación (5.6),













εTL bϕTPεe − 2Γ−1εTLla, (5.14)
siendo,
∆ϕ = ϕ− bϕ.
Para garantizar la estabilidad de la dinámica del error, dV/dt debe ser negativa. Así,
puede elegirse la expresión la de tal manera que se cancelen los últimos dos términos de (5.14),
− 2
J






ya que los restantes convergen a cero cuando converge a cero el error de estimación de fem εe.
Para simplificar puede tomarse ademásP = I, donde I es la matriz identidad. Entonces,





y dV/dt puede acotarse por
dV
dt
≤ −2g kεek2 + 2γ1 kεek2 + 2γ2 kTLk kεek2 , (5.18)
donde γ1 y γ2 son las constantes de Lipschitz de∆ρ y∆ϕ, respectivamente.
Si además se conoce una cota para kTLk, la ganancia g puede elegirse para hacer que
σ = −2g+2γ1+2γ2 kTLk < 0, entonces dV/dt será acotada, negativa definida, y el origen de
(5.9) será un punto de equilibrio asintóticamente estable [72].



















con Γ una ganancia constante.
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5.2.2 Aspectos de implementación
Para implementar el observador extendido propuesto, las derivadas de las corrientes estimadas


















Al igual que en los observadores presentados anteriormente, para evitar el cálculo de las
derivadas de las corrientes medidas se propone un cambio de variables, que en este caso será,
ζα = beα + gLiα
ζβ = beβ + gLiβ
τ = bTL − ΓLJ ¡bϕαiα + bϕβiβ¢ .
(5.21)



























































y la fem y el par de carga estimados se obtienen de (5.21),
beα = ζα − gLiαbeβ = ζβ − gLiβbTL = τ + ΓLJ ¡bϕαiα + bϕβiβ¢ .
(5.24)
Una vez obtenida la fem estimada, la velocidad y las derivadas del flujo pueden obte-
nerse de la manera mostrada en el capítulo 3.
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5.3 Control de velocidad sin sensor con compensación del par de
perturbación
La estimación del par de carga, además de mejorar la convergencia del observador puede em-
plearse para mejorar el desempeño del sistema de control a lazo cerrado. Para ello, el par de
carga estimado puede utilizarse para desacoplar esta peturbación, sumando el par de carga esti-
mado a la referencia de par dada por el controlador de velocidad (compensación feedforward).
Entonces, el accionamiento para MCAIP con control de velocidad y compensación de par de
carga sin sensores mecánicos, propuesto en esta tesis, se compone de un lazo interno de control
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Fig. 5.1. Control de velocidad sin sensores mecánicos, con compensación de par de carga.
Usando la técnica de control de par presentada en el capítulo 2, las referencias de








usando las variables estimadas para cerrar los lazos de control.
Así, usando por ejemplo la implementación del observador presentada en el capítulo 3,
el control sin sensores mecánicos, con compensación del par de perturbación se puede resumir
en el siguiente algoritmo.
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Condiciones inicialesbθ (0) , bω (0) .
Mediciones


























































































beα = ζα − gLiαbeβ = ζβ − gLiβ
bTL = τ + ΓLJ ¡bϕαiα + bϕβiβ¢ ;
(5.31)
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eθ(k) = bθ(k−1) + bω(k−1)Ts; (5.32)











beα1 = beα − eαh(k)




bω = signÃbθ(k) − bθ(k−1)
Ts
!s be2α + be2βbϕ2α + bϕ2β ; (5.36)
T ∗e = KPω (ω

































v∗δ = KPδ (i
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δ − iδ) +KIδ
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donde KPω, KIω, KPγ, KIγ , KPδ, KIδ, son las constantes proporcional e integral de los con-
troladores de velocidad, corriente iγ y corriente iδ, respectivamente.
5.4 Resultados de simulación
Para validar el observador propuesto, en esta sección se presentan los resultados obtenidos
mediante simulación numérica del sistema presentado en la Fig. 5.1. El modelo de la máquina
empleado en las simulaciones corresponde al utilizado en los capítulos anteriores.
En las siguientes figuras se muestra el comportamiento del observador propuesto en
este capítulo, comparado con el presentado en el capítulo 3 que no incluía la compensación
del par de carga. En la Fig. 5.2 se presentan los resultados obtenidos mediante el observador
sin compensación de par de carga, mientras que en la Fig. 5.3 se presentan los resultados del
observador empleando la compensación propuesta. En todos los casos la máquina se encuentra
girando a 250 r/min, en vacío, cuando se aplica un par de carga a su eje. Las simulaciones
fueron realizadas en el rango de baja velocidad dado que en esta zona de operación es donde
mayor influencia presentan las perturbaciones producidas por el par de carga. La Fig. 5.2(a)
muestra el par de carga aplicado, donde se incluye el término debido al rozamiento dinámico
(nótese el valor distinto de cero en el intervalo de 0.1 a 0.3 s).
En la Fig. 5.2(b) se muestra el error de estimación de velocidad, cuando se aplica el par
de carga desconocido. Como puede apreciarse, sin compensación del par de carga, el error de
estimación permanece constante, a un valor distinto de cero. Los mismo ocurre con la norma
del error de estimación de fem (Fig. 5.2(c)).
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Fig. 5.2. Error de estimación sin compensación de par de carga. Par de carga aplicado (a); error
de estimación de velocidad, εω (b); y norma del error de estimación de fem kεek (c).
Empleando el observador propuesto en este capítulo, la estimación de par de carga
mejora la estimación de fem, como se muestra en la Fig. 5.3. En la Fig. 5.3(a) se muestra
el par de carga estimado por el observador, empleando la ley de adaptación propuesta. En la
Fig. 5.3(b) y la Fig. 5.3(c) se muestra el error de estimación de velocidad y la norma del error
de fem, donde puede apreciarse que el error de estimación tiende a cero inmediatamente, al usar
la compensación propuesta. Por lo tanto, la estimación de par propuesta realmente mejora la
convergencia del observador.
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Fig. 5.3. Error de estimación con compensación de par de carga. Par de carga estimado (a); error
de estimación de velocidad, εω (b); y norma del error de estimación de fem kεek (c).
Dado que el término debido al rozamiento dinámico se incluyó en el par de carga des-
conocido, en la Fig. 5.4 se presenta el desempeño del observador en la estimación de esta
perturbación. En la Fig. 5.4(a) se muestra la velocidad de la máquina, para la máquina partiendo
en vacío, mientras que en la Fig. 5.4(b) se muestra el término Bω en línea de trazos y el par
estimado en línea continua.
Para evaluar el desempeño del sistema de control a lazo cerrado empleando la com-
pensación del par de carga propuesta, se simuló el desempeño del sistema completo cuando la
máquina opera a 250 r/min y se aplica el par de carga mostrado en la Fig. 5.2(a). La Fig.
5.5 muestra la velocidad de la máquina cuando se aplica este par de carga. La respuesta del
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sistema sin compensación se muestra en línea de trazos, y usando la compensación en línea
continua. Puede apreciarse aquí una mejora notable en la respuesta del sistema al usar la com-
pensación del par de carga. Esto puede observarse mejor en la Fig. 5.6, donde se muestra el
error de velocidad (ε∗ω = ω∗ − ω, diferencia entre referencia de velocidad y velocidad real), sin
compensación (Fig. 5.6(a)), y con compensación del par de carga (Fig. 5.6(b)).





























Fig. 5.4. Velocidad de la máquina (a); par de carga, Bω (línea de trazos) y par de carga estimado,bTL (línea continua) (b).















Fig. 5.5. Velocidad del rotor: con compensación del par de carga (línea continua); sin compen-
sación (línea de trazos).
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Fig. 5.6. Error de seguimiento de velocidad, ε∗ω, sin compensación de par de carga (a); con com-
pensación de par de carga (b).
5.5 Conclusiones
En este capítulo se presentó una estrategia de control de velocidad para MCAIP sin sensores
mecánicos, con compensación de par de carga, usando un observador extendido no lineal de
orden reducido. Este observador se propuso como una extensión de los observadores propuestos
en los capítulos anteriores. Para estimar el par de carga desconocido se diseñó una ley de
adaptación, usando una técnica mediante el método de Lyapunov. La estimación del par de
carga permite mejorar la convergencia del observador ante pertubaciones de par de carga y
otras perturbaciones debidas a variaciones de parámetros mecánicos.
Para mejorar el desempeño del accionamiento, el par de carga estimado por el obser-
vador se incorporó al lazo de control como una compensación feedforward. Mediante resul-
tados de simulación se demostró la mejora en el desempeño, tanto del observador como del
sistema de control, comparado con un esquema sin compensación, frente a cambios repentinos




En esta tesis se presentaron diferentes propuestas tendientes a solucionar los problemas de rip-
ple de par en Máquinas de Corriente Alterna con Imanes Permanentes, sin emplear sensores
mecánicos.
En el capítulo 2 se propuso un modelo dinámico para MCAIP válido para máquinas con
forma de onda de fem inducida sinusoidal, trapezoidal y arbitraria. Este modelo permite incluir
diferentes formas de onda de fem inducida mediante aproximaciones por series de Fourier de
la función de distribución de densidad de flujo. Esta función fue obtenida usando una aproxi-
mación empírica, que permite tener en cuenta diferentes características de los imanes al igual
que diferentes tipos de magnetización. A partir de ella se obtuvieron las expresiones para la
fem inducida en función de la posición.
Para minimizar el ripple de par producido por las características no ideales de la forma
de onda de fem inducida, se presentó también una estrategia de control de par con minimización
de ripple, propuesta anteriormente en [61], que se basa en la teoría de potencia activa y reactiva
instantánea. Se propuso mejorar el desempeño de esta estrategia mediante una nueva forma de
implementar el control de las corrientes de excitación, usando un cambio de variables. Este
cambio de variables permite controlar una MCAIP, cualquiera sea la forma de onda de su fem
inducida, como si se tratara de un control vectorial, controlando el par con la corriente en
cuadratura y fijando en cero la corriente directa. Con ello se obtiene a su vez un mejor control
de la corriente impuesta, sin necesidad de emplear controladores con gran ancho de banda.
Mediante resultados de simulación se demostraron las ventajas de la estrategia de control
de corriente propuesta comparada con propuestas convencionales. Con ello se comprobó que
el control de corriente propuesto mejora el desempeño del control de par con mínimo ripple,
principalmente cuando la velocidad de la máquina es elevada.
Con el fin de evitar el uso de sensores mecánicos de posición en el control de MCAIP
con mínimo ripple de par, en el capítulo 3 se propuso emplear un observador no lineal de
orden reducido para estimar la fem y la velocidad del rotor. El diseño del observador se realizó
empleando el modelo del motor mediante aproximaciones por series de Fourier de la forma de
onda de fem inducida, lo que permite aplicarlo a máquinas con forma de fem inducida arbitraria.
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Para implementar este observador es necesario conocer de antemano la forma de onda
de la fem inducida, que es una función de la posición del rotor y puede determinarse experimen-
talmente. La determinación de los coeficientes de las series Fourier puede realizarse mediante
un ensayo previo a la puesta en marcha del accionamiento. Por ello, si bien el cálculo de los
coeficientes requiere de la realización de la transformada rápida de Fourier, este cálculo no se
realiza en tiempo real, sino que se realiza una sola vez cuando se identifican los parámetros del
motor.
Se analizó también la convergencia del observador propuesto, considerando que en la
aproximación por series de Fourier se incluyen N términos, y no infinitos. De aquí se demostró
que el error de estimación no tiende a cero cuando no se incluyen todos los términos de la se-
rie, sino que converge de manera asintótica a un valor cercano a cero. Este valor final puede
reducirse aumentando la cantidad de armónicos considerados en la serie o aumentando la ganan-
cia del observador. Este resultado se comprobó también mediante simulación.
Se presentaron resultados experimentales y de simulación que confirman el buen desem-
peño del observador para la estimación de fem, al igual que la velocidad y la posición del rotor.
En consecuencia, esta propuesta presenta una muy buena opción para la realización de control
de par con minimización de ripple, usando la estrategia propuesta en el capítulo 2. Esto se con-
firmó mediante simulación y en forma experimental, para diferentes condiciones de operación
del accionamiento, usando las variables estimadas mediante el observador para cerrar el lazo de
control con minimización del ripple de par.
Se incluyó, además, la comparación del observador propuesto con respecto a un obser-
vador que considera fem inducida sinusoidal, comprobándose las ventajas del primero en cuanto
a la minimización de ripple de par.
Una alternativa de observador, que evita tener que determinar previamente la forma de
onda de la fem inducida, fue presentada en el capítulo 4. La principal ventaja en su empleo, es
que se simplifican los ensayos a realizar durante la puesta en servicio de un accionamiento sin
sensores mecánicos para MCAIP con forma de onda de fem no sinusoidal.
La particularidad de esta propuesta es el empleo de una aproximación para calcular la
velocidad a partir de la fem estimada, y el uso de observadores de alta ganancia para calcular
las derivadas con respecto al tiempo de las derivadas del flujo con respecto a la posición. La
aproximación propuesta permite emplear el observador para estimar la fem y la velocidad en una
gran variedad de MCAIP, aunque no de todas ellas. Con ello, se evita calcular las amplitudes
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de todas las componentes armónicas de la fem inducida, siendo necesario obtener solamente el
valor de una constante que puede determinarse mediante un ensayo sencillo.
Para este observador se analizó también la convergencia del error de estimación, demos-
trándose que el mismo no tiende a cero, sino que converge de manera asintótica a un valor
pequeño, próximo a cero. Este valor puede disminuirse aumentando las ganancias del obser-
vador, aunque valores muy grandes de estas ganancias pueden causar efectos no deseados du-
rante el transitorio de convergencia del observador. Estos resultados fueron validados mediante
simulación.
Se mostró además, mediante simulación numérica, el comportamiento del observador
y de la estrategia de control sin sensores mecánicos, para diferentes formas de onda de fem
inducida. Se pudo comprobar el buen desempeño del mismo para las formas de onda simuladas.
La propuesta se validó incluyendo resultados experimentales realizados en un prototipo
de laboratorio. En el prototipo se implementó el observador propuesto y se comprobó el fun-
cionamiento del observador de fem y del observador de alta ganancia para una MCAIP cuya
forma de onda de fem no es ni sinusoidal ni trapezoidal. Luego se empleó el observador para
implementar la estrategia de control con minimización de ripple de par, usando las variables
estimadas en los lazos de control. Se comprobó que el sistema presenta un desempeño satisfac-
torio en un amplio rango de velocidad, aunque no puede emplearse a velocidades muy bajas,
próximas a cero.
Comparado con el observador descripto en el capítulo 3, usando el estimador presentado
en el capítulo 4 se simplifican los ensayos necesarios para determinar los parámetros de la
máquina, dado que no es necesario calcular todos los coeficientes de las series de Fourier.
Además, en la implementación en tiempo real no es necesario calcular las funciones seno-
coseno de las series, lo que insume cierto tiempo de cálculo.
Por otro lado, el observador presentado en el capítulo 3 solamente necesita de la resolu-
ción en tiempo real de dos ecuaciones diferenciales, frente a las cuatro que deben resolverse
para la implementación del observador propuesto en el capítulo 4.
En cuanto al desempeño dinámico de ambos observadores, como se demostró en los
resultados obtenidos, ambos observadores presentan un buen desempeño. Sin embargo, si desea
aumentarse la velocidad de respuesta del observador presentado en el capítulo 4 es necesario
aumentar las ganancias de los observadores de fem y de alta ganancia pero, como se mencionó
en dicho capítulo, el valor máximo de esta última está limitado debido a la influencia del ruido
de medición. En cambio, el observador propuesto en el capítulo 3 es menos sensible a las
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perturbaciones debidas al ruido de medición, pudiendo elegirse ganancias superiores para lograr
la respuesta dinámica deseada.
Con respecto a su aplicación a MCAIP con diferentes formas de onda de fem inducida,
el observador que utiliza aproximaciones por series de Fourier puede emplearse para cualquier
forma de onda, siempre que se incluya la cantidad de armónicos suficientes en las series, mien-
tras que el observador descripto en el capítulo 4 presenta las limitaciones debidas a la aproxi-
mación empleada para el cálculo de la velocidad, comentadas en dicho capítulo.
Por último, para mejorar el desempeño de las estrategias anteriores frente a perturba-
ciones producidas por el par de carga, se propuso una extensión a los observadores anteriores,
que permite estimar el par de carga, generalmente desconocido. Para estimar el par de carga
se diseñó una ley de adaptación, suponiendo que el par de carga es lentamente variante. La
estimación del par de carga permite mejorar la convergencia del observador de fem ante pertur-
baciones de par y otras perturbaciones debidas a variaciones de parámetros mecánicos.
Para mejorar el desempeño del control sin sensores, usando el observador propuesto, el
par de carga estimado por el observador se incorporó al lazo de control como una compensación
feedforward. Mediante resultados de simulación se demostró la mejora en el desempeño, tanto
del observador como del sistema de control, comparado con un esquema sin compensación,
frente a cambios repentinos en el par de carga y variación de parámetros mecánicos.
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6.2 Propuestas para trabajos futuros
A continuación se discuten algunos temas que se derivan del trabajo realizado en esta tesis, y
que pueden formar parte de futuras propuestas de trabajo.
La estrategia de control propuesta para minimizar el ripple de par permite compensar
las pulsaciones debidas a la fem distorsionada. Sin embargo, resulta interesante estudiar la
posibilidad de compensar otras pulsaciones de par, tales como el cogging torque. Si bien existen
propuestas realizadas en este sentido, como se comentó en los antecedentes del tema, todas
ellas requieren de la medición de la posición, e inclusive, en algunos casos, de la medición
del par [66]. Por ello, un área de investigación interesante es la compensación activa de estas
perturbaciones de par, usando observadores de estado. Una posible solución a estudiar consiste
en emplear un observador similar al presentado en el capítulo 5, incluyendo algún modelo del
cogging torque, como el que se propone en [113].
Como se mencionó en los capítulos anteriores, cuando la aplicación requiere de la ope-
ración sostenida a baja velocidad es necesario combinar las estrategias presentadas con otras
basadas, por ejemplo, en los efectos producidos por las irregularidades de la máquina. Si bien
existen diferentes propuestas para estimar la posición en el rango de bajas velocidades o nulas,
la combinación de estas estrategias con las propuestas en esta tesis, para permitir la operación
en todo el rango de velocidades, aún debe investigarse. El punto de operación y la manera en
que debe realizarse la transición entre una y otra estrategia debe estudiarse cuidadosamente para
evitar la inestabilidad del sistema de control a lazo cerrado.
Para completar la implementación de un accionamiento para control de MCAIP sin sen-
sores mecánicos con minimización de ripple de par, resulta interesante implementar los ensayos
para determinar los parámetros de la máquina en forma automática, como parte de las presta-
ciones del accionamiento. En la literatura se han propuesto técnicas, llamadas comunmente self
commissioning, para determinar los parámetros eléctricos y mecánicos de la máquina. Estas
técnicas pueden ampliarse para determinar además los parámetros necesarios para los obser-
vadores propuestos, automatizando los ensayos descriptos en los capítulos 3 y 4.
Dado que algunos de los parámetros de la máquina pueden variar con el funcionamiento,
debido por ejemplo a la temperatura o la saturación del material magnético, la estimación de
estos parámetros junto a las variables estimadas puede mejorar el desempeño general de los
observadores. Esta estimación puede realizarse de manera similar a la empleada para estimar el
par de carga. Sin embargo, debe tenerse en cuenta que por cada parámetro que se desee estimar
134 Discusión y conclusiones
se incrementa el número de ecuaciones diferenciales a resolver en tiempo real en el algoritmo
de control.
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Apéndice A
Consideraciones adicionales sobre las formas de
onda de la fem inducida
A.1 Aproximación para el cálculo de la velocidad estimada
La aproximación empleada en el capítulo 4 para calcular la velocidad de la máquina en función
de la fem estimada es válida para una gran variedad de MCAIP. Su validez depende de que la
expresión ϕ2α+ϕ2β−4ϕ20 sea constante, aunque, dependiendo de la configuración de la máquina,
la expresión 4ϕ20 puede no resultar suficiente para cancelar los armónicos de la función ϕ2α+ϕ2β.
En caso de que esto ocurra, ϕ2α + ϕ2β − 4ϕ20 presentará cierto ripple, es decir, cierta variación
con la posición. Dado que el ripple presente en esta aproximación se traduce directamente
en un ripple en la velocidad y en el par de la máquina, la aproximación por una constante
puede no ser aceptable, dependiendo de los requisitos de la aplicación. Debido a que las varia-
bles que determinan la forma de onda de la fem, y por lo tanto de las funciones mencionadas,
son muchas, es muy difícil determinar exactamente para qué valores de ellas la aproximación
resultará aceptable. A modo de guía, en las siguientes tablas se presenta el ripple resultante de
la expresión ϕ2α + ϕ2β − 4ϕ20, calculado empleando el modelo presentado en el capítulo 2, para
diferentes valores de γ [57], ancho de polo (Tm), y cantidad de bobinas por fase (Nc).
El ripple se expresa como un porcentaje del valor medio de ϕ2α+ϕ2β − 4ϕ20, y se calcula
como ripple = valor ma´ximo−valor mı´nimovalor medio × 100 [%]
γ = 8400 (2 polos, magnetización paralela)
Tm\Nc 1 2 3 5 7
150◦ 18.10 21.14 12.94 11.82 11.66
160◦ 7.83 10.25 10.17 7.17 6.98
170◦ 1.95 3.79 3.44 3.56 3.26
180◦ 1.55 0.83 0.68 0.61 0.59
γ = 0.1655 (4 polos, magnetización paralela)
Tm\Nc 1 2 3 5 7
150◦ 4.83 24.10 13.56 11.92 11.84
160◦ 1.47 8.74 11.41 7.57 7.30
170◦ 0.67 2.67 3.60 4.31 4.04
180◦ 1.02 0.45 0.57 0.72 0.76
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γ = 0.135 (6 polos, magnetización paralela)
Tm\Nc 1 2 3 5 7
150◦ 3.25 24.77 13.85 12.14 12.11
160◦ 0.93 8.13 11.72 7.73 7.46
170◦ 0.34 2.34 3.60 4.49 4.25
180◦ 0.51 0.44 0.76 0.99 1.07
γ = 0.0895 (6 polos, magnetización radial)
Tm\Nc 1 2 3 5 7
150◦ 0.94 25.30 13.67 11.84 11.94
160◦ 0.23 5.85 11.69 7.34 7.06
170◦ 0.07 1.41 2.84 4.15 4.00
180◦ 0.05 0.30 0.64 0.95 1.06
γ = 0.0632 (4 polos, magnetización radial)
Tm\Nc 1 2 3 5 7
150◦ 0.21 24.98 12.88 10.85 11.07
160◦ 0.05 3.46 11.22 6.44 6.15
170◦ 0.07 0.58 1.75 3.36 3.31
180◦ 0.01 0.10 0.29 0.55 0.66
γ = 0.025 (2 polos, magnetización radial)
Tm\Nc 1 2 3 5 7
150◦ 0.18 23.06 11.70 8.59 8.89
160◦ 0.04 0.20 10.24 4.56 4.41
170◦ 0.18 0.09 0.22 1.60 2.21
180◦ 0.02 0.01 0.02 0.02 0.05
Si bien el valor de ripple que puede aceptarse depende de la aplicación en particular,
puede decirse que un valor menor o igual al 2% puede resultar aceptable para una gran cantidad
de aplicaciones. Tomando este valor como referencia se puede concluir que, en general, la
aproximación será válida para máquinas cuyo ancho de polo sea mayor a 170◦, principalmente
si los imanes presentan magnetización radial. Además, en la mayoría de los casos resultará
aceptable para máquinas con una bobina por fase.
De todas formas, cabe destacar que los parámetros que aquí se tomaron son a modo
de ejemplo, y en una aplicación práctica no siempre se conocen todos ellos (principalmente
γ). Por ello, para determinar la validez de la aproximación en una aplicación determinada es




En este apéndice se describe el prototipo experimental realizado con el fin de validar las es-
trategias propuestas. Se presentan además los detalles de los algoritmos desarrollados para
implementar los observadores propuestos.
B.1 Prototipo experimental
El prototipo experimental fue realizado en el laboratorio del Grupo de Electrónica Aplicada
de la Universidad Nacional de Río Cuarto, y consta de un banco de ensayos con una máquina
de imanes permanentes accionada por un inversor fuente de tensión, y un accionamiento con
máquina de inducción que se emplea como carga. Para el control de la MCAIP se empleó,
en primera instancia, una PC Pentium convencional, como se muestra en la Fig. B.1. En una
segunda etapa, con el fin de aproximar el prototipo a una implementación definitiva, se empleó
un DSP para control de motores, como se presenta en la Fig. B.2. A continuación se detallan
los componentes del prototipo experimental desarrollado.
B.1.1 Máquina de imanes permanentes
Para la validación experimental se utilizó un motor trifásico con imanes permanentes de flujo
axial, diseñado para ser empleado en vehículos eléctricos [111]. Las características de dicho
motor, cuya imagen se muestra en la Fig. B.3, son las siguientes:
Velocidad nominal: 4000 r/min (aprox.),
Potencia nominal: 30 kW (aprox.),
Nro. polos: 16 polos,
L = 100 µH ,
R = 10 mΩ,
J = 0.78Kgm2,
B = 0.0015 Kgm2/s.
Debido al bajo valor de inductancia de dispersión que posee esta máquina, cuando es
accionada mediante un inversor el ripple resultante en la corriente es muy elevado. Con el fin
de disminuir este ripple, en el prototipo experimental se emplean inductores externos en serie
con las fases del motor, como se muestran en la Fig. B.1. El valor de inductancia empleada es
de Ls = 1.5 mH.
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B.1.2 Inversor CC-CA
El inversor empleado para alimentar el motor consta de módulos de IGBT de 300A 1200V, con
sus correspondientes drivers aislados, y una barra de CC formada por capacitores. En la Fig.
B.4 se muestra una imagen del inversor empleado junto a la PC utilizada para el control.
B.1.3 Sensores
Para la medición de corrientes y tensiones se usaron sensores aislados de efecto Hall de flujo
cero. La posición se mide por medio de un encoder óptico de 1024 pulsos por revolución con
dos fases de salida. El encoder conectado a un circuito dedicado permite determinar la posición
relativa con una resolución de 4096 posiciones.
B.1.4 Controladores
En una primera etapa, el control de la máquina y los observadores se implementaron usando
una PC Pentium de 133 MHz que cuenta con una placa de adquisición de datos (Fig. B.1).
La placa de adquisición posee: un conversor analógico digital (A/D) de 12 bits con tiempo
de conversión de 12 µs y entrada multiplexada por ocho; dos conversores digital analógico
(D/A) de 12 bits; 24 líneas digitales que se pueden programar para que operen como entradas
o salidas; y temporizadores que permiten programar interrupciones a intervalos regulares.
La programación de los algoritmos de control, observadores y adquisición de datos se
realizó bajo el sistema operativo en tiempo real QNX 6.1, en lenguaje C++. Esto posibilitó, en
esta primera instancia, trabajar en punto flotante, lo que facilita las tareas de programación. La
PC desarrolla tareas correspondientes al algoritmo de control y adquisición, que se ejecutan en
tiempo real con máxima prioridad, y tareas correspondientes al almacenamiento, visualización,
lectura de referencias, etc. que se ejecutan en forma asíncrona con menor prioridad. Las tareas
en tiempo real se realizan en intervalos de 200 µs. Las ecuaciones diferenciales correspondien-
tes a los observadores se discretizaron usando el método de Euler.
Dado que la velocidad de procesamiento de la PC no es suficiente para realizar el con-
trol de corriente propuesto, fue necesario emplear otro tipo de control, por modulación delta,
mediante una placa dedicada a tal fin, con frecuencia de conmutación máxima de 16 kHz. Las
referencias de las corrientes de fase se generan en el algoritmo de control, y se envían al control
de corriente a través de las salidas analógicas de la placa de adquisición.
La medición de las tensiones de fase se realiza mediante sensores de tensión aislados,
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y se miden las tensiones a bornes de la máquina, entre cada fase y el neutro. Los inductores
en serie permiten obtener una señal filtrada de las tensiones a bornes, por lo que prácticamente
no es necesario filtrar las componentes de la frecuencia de conmutación del inversor. Sin em-
bargo, si la implementación se realizase con otra MCAIP que no necesite de estos inductores es


















Fig. B.1. Esquema del prototipo experimental desarrollado usando una PC.
En una segunda etapa, para poder implementar el control de corriente propuesto en el
capítulo 2 y aproximar el prototipo a una implementación definitiva, los algoritmos del control
y los observadores se implementaron en un DSP para control de motores (Fig. B.2). El DSP
empleado es un TMS320F240, que cuenta con periféricos tales como 2 conversores analógico
digital (A/D) de 10 bits con tiempo de conversión de 6.1 µs y entrada multiplexada por ocho;
12 salidas para modulación por ancho de impulso (PWM), 4 entradas de captura, interfaces serie
síncrona y asíncrona, líneas digitales que se pueden programar para que operen como entradas
o salidas; y 3 temporizadores de 16 bits que permiten programar interrupciones a intervalos
regulares.
Para el desarrollo se empleó un módulo de evaluación para este DSP (Fig. B.5) que con-
tiene la interfase para programación, memoria RAM adicional, y 2 conversores digital analógico
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(D/A) de 12 bits.
Tanto los algoritmos de control como los observadores propuestos se programaron en
lenguaje Assembler, dado que este lenguaje brinda gran flexibilidad y una mayor velocidad de
procesamiento. Todos los algoritmos se desarrollaron en punto fijo, con 16 bits de precisión,
escalando las variables apropiadamente para utilizar la precisión disponible. Las ecuaciones
diferenciales se discretizaron empleando el método de Euler.
El DSP realiza el control de las corrientes en una interrupción que se ejecuta cada
66.67 µs, en forma sincronizada con la conmutación de las llaves, empleando la transforma-
ción propuesta en el capítulo 2. El inversor impone las referencias de tensión a través de las
salidas PWM que posee el DSP, empleando la técnica de modulación vectorial. La frecuencia
de conmutación obtenida es de 15 kHz.
El algortimo principal, compuesto por el control de velocidad con mínimo ripple, y el
observador propuesto, se realiza dividido en tres etapas. En cada interupción correspondiente
al control de corriente se realiza una etapa, completándose un ciclo al cabo de 200 µs. En una
etapa se realizan las mediciones y cálculos de las variables de entrada, en otra se resuelven las
ecuaciones del observador, y en la restante se efectúa el control de velocidad y se actualizan las
salidas D/A para visualización. La visualización de las diferentes variables internas se realiza
mediante un osciloscopio, a través de las salidas D/A del módulo de evaluación.
La referencia de velocidad, al igual que las ganancias de los controladores y obser-
vadores pueden cambiarse desde una PC, a través de una interfase gráfica desarrollada bajo
entorno de Matlab. Los parámetros a cambiar se convierten a punto fijo, y se envían al DSP a
través del puerto de comunicación serie RS-232.
Las tareas correspondientes a la comunicación con la PC, actualización de parámetros
y referencias, se efectúan en forma asincrónica, en el tiempo en que el DSP está en espera. El
DSP cuenta además con una interrupción de máxima prioridad que se emplea como protección,
ante falla de alguno de los componentes del inversor, o sobrecorriente en la máquina.
El empleo del DSP para realizar el control de corriente permite simplificar la medición
de las tensiones. Conociendo el índice de modulación de cada llave y midiendo la tensión
de la barra de corriente continua es posible calcular el valor de las tensiones de fase con una
precisión aceptable, siempre que pueda despreciarse la caída de tensión en las llaves. De esta
manera, solamente es necesario medir la tensión de la barra de corriente continua y la tensión de
neutro. Esta última se mide como la tensión entre el neutro de la máquina y un neutro artificial
formado por tres resistencias iguales, como se muestra en la Fig. B.2.




















Fig. B.2. Esquema del prototipo experimental desarrollado usando un DSP.
Fig. B.3. Imagen de la MCAIP de flujo axial.
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Fig. B.4. Inversor trifásico y PC.
Fig. B.5. Módulo de Evaluación para DSP con periféricos desarrollados especialmente para im-
plementar el prototipo.
